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Chapitre 3  
 
MODELISATION MULTIPHYSIQUE ET 





La température maximale de jonction (TJ Max) ainsi que les résistances thermiques (Rth) 
constituent les données de base, fournies ou non par le constructeur, permettant le 
dimensionnement du refroidisseur à associer au dispositif de conversion pour garantir le bon 
fonctionnement des semi-conducteurs. En effet, la RthJ-C (Junction-to-Case ou jonction-boîtier) 
permet le dimensionnement d’un système de refroidissement dans lequel la semelle de cuivre 
joue le rôle d’interface thermique, généralement vers un radiateur. 
 
D’autre part, le fabricant donne parfois une courbe illustrant ce que l’on appelle 
l'impédance thermique ZthJ-C(t) effective rapportée au rapport cyclique du train d'impulsions 
rectangulaires de puissance dissipée dans le composant (cf. Fig. 3-1). Sur cette courbe on voit que 




Fig. 3-1 Exemple d’impédance thermique effective Junction-to-Case du MOSFET Infineon IRLR2905PBF 
Les limites théoriques des performances thermique (emballement aux alentours de 
175°C) et électrique (résistance spécifique cf. Fig. 3-2) des composants de puissances en silicium 
étant atteinte, il est possible d’améliorer son assemblage pour augmenter la densité de puissance 
et réduire les pertes. Ce sont les principales raisons de l’apparition de nouveaux designs 
d’assemblage tels que le DLB. C’est pourquoi dans ce chapitre, nous allons mettre en évidence les 
avantages du DLB par rapport au standard du WB, tant sur le plan thermique que sur le plan 
fonctionnel. 
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Fig. 3-2 Résistances spécifiques des puces semi-conductrices [1] 
Durant cette étude, les résultats expérimentaux ont été confrontés à la simulation 
numérique rendue possible grâce au « reverse-engineering » réalisé par l’équipe du Thales-CNES 
Lab. Les modèles 2D et 3D ainsi réalisés nous ont permis d’élaborer un tout nouveau design 




3.1 Campagne de mesures des résistances et 
impédances thermiques 
3.1.1 Principe de mesure de Rth et Zth 
La résistance thermique (Rth) d’une couche, exprimée en °C.W-1, permet de calculer 
l'élévation de température entre les deux faces de la couche lorsqu’un flux de chaleur supposé 
uniformément réparti, sans effet de bord, la traverse en régime stationnaire. La résistance 
thermique 1D équivalente d’un milieu homogène est, selon ces simplifications, définie selon 
l’épaisseur de la couche de matériau traversée d, sa conductivité thermique λ, et la surface 





 [°𝐶.𝑊−1] Eq. 3-1 
L’équivalence avec le système électrique se traduit comme ci-dessous : 
 





- T (température) [K] 
- P (chaleur) [W] 
- λth (conductivité therm.) [W.m-1.K-1] 
- Rth (résistance therm.) [°C.W-1] 
 
Avec : 
- U (tension) [V] 
- I (courant) [A] 
- 𝜎 (conductivité élec.) [1.Ω-1.m-1] 
- R (résistance élec.) [Ω] 
Tab. 3-1 Equivalence entre les modèles thermique et électrique [2] 
Le système thermique du module de puissance peut être représenté par une source de 
puissance continue (la puce) et un réseau de résistances thermiques associées en série (cf. Fig. 
3-3) sous la forme d'une ligne de propagation de l'onde de chaleur. Ainsi, à chaque interface de 
l’assemblage, correspond une résistance thermique de contact entre deux couches. La Fig. 3-3 
illustre cinq couches d’un assemblage modélisé en 1D par une série de résistances thermiques 
équivalentes, auxquelles peut s’ajouter la Rth modélisant les échanges entre le dissipateur et l’air 
ambiant (RRefr). 
 
Fig. 3-3 Représentation schématique 1D distribuée d’un module non isolé et son schéma électrique [2] 
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Selon sa définition, la résistance thermique peut aussi s’exprimer, en régime temporel 





 [°𝐶.𝑊−1] Eq. 3-2 
Cette formulation traduit donc que la réalisation d’une mesure de Rth jonction-boîtier 
nécessite de connaître avec précision la température de jonction du semi-conducteur, la 
température de la semelle du boîtier et la puissance injectée transitant de la puce vers la semelle. 
D’autant plus que cette puissance doit être relativement bien maîtrisée tout au long de la durée 
de la mesure jusqu’à atteindre l’équilibre thermique. 
 
De la même façon, l’impédance thermique transitoire Zth est caractérisée par la réponse 
temporelle à un échelon de puissance d’un semi-conducteur au sein même de son assemblage. On 





 [°𝐶.𝑊−1] Eq. 3-3 
Dans ce cas précis, la température TC ainsi que la puissance P doivent être considérées 
comme constantes à l’échelle de la température de jonction TJ. Le refroidissement du boîtier doit 
donc être efficace et la puissance injectée doit être maîtrisée pour rester constante tout du long. 
 
Par ailleurs, autant la température de la semelle reste accessible facilement, autant la 
température de jonction est moins évidente à connaître avec précision. Les moyens 
d’instrumentations externes comme les thermocouples, les sondes PT100 ou encore l’emploi 
d’imagerie infrarouge ne peuvent pas être utilisés pour obtenir les températures sur la puce au 
sein d’un module de puissance [3]. Néanmoins, il existe des modules de puissance dont les puces, 
dites « intelligentes », sont dotées de miroir de courant, de diode de température (capteur) voire 
les deux. C’est le cas des modules dont nous cherchons à caractériser les résistances et impédances 
thermiques. Seulement, étant donné l’emplacement du capteur sur le côté de la puce et sachant 
qu’il peut y avoir de forts gradients de température entre le centre et les bords, nous ne nous 







Fig. 3-4 Schéma électrique des modules DLB CT600DJH060 (a) ; photographie d’une puce WB (b) ; 










N’étant pas démocratisé sur tous les composants discrets dans le commerce, il existe un 
autre moyen d’accéder à la mesure de la température de jonction d’un semi-conducteur de 
puissance : le paramètre thermosensible (PTS). La mesure de température est alors indirecte et 
est réalisée via la chute de tension directe d’une diode polarisée par un faible courant. Sa linéarité, 
sa sensibilité, sa reproductibilité et sa facilité d’étalonnage en font le paramètre idéal. Néanmoins, 
son inconvénient majeur est qu’il n’est pas exploitable lors de l’injection de puissance (phase 
d’échauffement), étant donné que le courant de polarisation emprunte le même « chemin ». Il est 
alors nécessaire de distinguer et de dissocier la phase d’échauffement de la phase de mesure. 
 
 Méthode de mesure de la Rth 
Partant des principes énoncés plus haut, on peut citer les étapes à respecter afin de 
réaliser la mesure de Rth d’un composant discret : 
 
- Le module de puissance, préalablement monté sur un dissipateur à eau, est chauffé de 
manière active (pertes par conduction). Un courant de puissance (IP) est injecté dans le 
composant commandé à l’état passant jusqu’à atteindre le régime établi ; 
 
- Puis, on substitue le courant de chauffe par le courant de mesure (IM), dont la valeur est 
celle utilisée pour l’étalonnage du PTS, afin de polariser la diode de jonction Collecteur-
Emetteur (C-E) de l’IGBT. Ce principe reste valable dans le cas de MOSFET, le PTS étant 
soit la valeur de RDS-ON soit la diode de corps (méthode la plus répandue). Cette étape 
intervient seulement quelques microsecondes après l’annulation du courant de puissance 
dans la puce ; 
 
- Enfin, connaissant TJ, la température du radiateur à l’interface TC (grâce à une sonde 
thermocouple), et la puissance thermique injectée - via un simple calcul (Pth = VCE x IC) - on 








 [°𝐶.𝑊−1] Eq. 3-4 
 
L’avantage de ce type de procédé est qu’aucune sonde ne vient perturber la mesure de 
température au niveau de la puce de puissance. De plus, il n’est pas possible d’obtenir de résultats 
précis si la dépendance en température est déterminée à fort courant. En effet, la chute de tension 
aux bornes de la diode employée comme PTS ne serait pas complètement linéaire et on perdrait 




Fig. 3-5 Schéma électrique de principe de la mesure de TJ via PTS 
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Fig. 3-6 Principe de mesure : injection d'un courant de mesure après le régime établi 
Le refroidissement du composant est observé en analysant la chute de tension aux bornes 
de la diode parcourue par le courant de mesure, le plus rapidement possible après la fin de 
l’injection du courant de chauffe. Des phénomènes transitoires peuvent altérer la mesure dans les 
premières dizaines de microsecondes de refroidissement. L’utilisation du signal provenant du PTS 
durant ces transitoires peut mener à des erreurs importantes sur la détermination de la 
température de jonction. 
 
NB : Même si l’utilisation d’interrupteurs électroniques permet de commuter très rapidement 
(quelques µs), entre la coupure de la puissance et le début de la mesure du PTS, la jonction peut 
refroidir significativement et engendrer une erreur sur la température mesurée.  
 
La méthode permettant de s’affranchir de ces transitoires non thermiques, qui a été 
adoptée dans les travaux, est d’extrapoler la partie linéaire du signal 𝑇𝐽 = 𝑓(√𝑡). En effet, en 
théorie, dans le cas d’un milieu homogène semi-infini soumis brutalement à un flux de chaleur 
surfacique constant (condition de Neumann), l’évolution de la température au niveau de la surface 
est proportionnelle à la racine carrée du temps. L’évolution linéaire en racine de t est aussi valable 
au refroidissement lorsque le régime permanent a été préalablement établi. 
 
NB : Pour pallier le manque de précision et de fiabilité de la mesure Tcase grâce à la sonde 
thermocouple, il est préconisé de réduire le nombre de points relevés. 
 
Enfin, l’emplacement de la sonde thermocouple est très important afin d’obtenir des 
résultats fiables, au vu des différents « chemins » que le flux de chaleur peut emprunter au travers 
des différents matériaux empilés. Un léger décalage de la sonde peut entraîner une incohérence 
importante sur le relevé de température et, par conséquent, sur le calcul de Rth. Des standards, 
tels que l’IEC 60747 [4] ou encore le JEDEC [5], recommandent de percer un trou dans le 
dissipateur d’un diamètre de 2,5mm à l’aplomb du centre de la puce et de laisser 2mm (+/-1mm) 
d’écart avec la surface de contact (cf. Fig. 3-7 ci-après). Enfin, le nombre de points mesurés doit 





Fig. 3-7 Placement recommandé pour la sonde de température thermocouple mesurant TC 
NB : Pour des raisons purement matérielles, nous n’avions à disposition qu’un dissipateur renfermant 
un circuit d’eau. N’étant pas en possession des plans dudit dissipateur, il était impossible d’effectuer 
une percée pour y disposer la sonde thermocouple sans risquer de compromettre le circuit de 
refroidissement. De fait, nous avons choisi de rainurer la surface du dissipateur thermique afin d’y 
insérer les sondes thermocouples et de les disposer à la verticale du centre de l’IGBT sous test. 
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 Méthode de mesure de la Zth 
Il existe deux méthodes de mesure de l’impédance thermique : 
 
- La « Cooling Curve Technique » qui consiste à dissiper une puissance P dans le composant 
jusqu’à atteindre le régime établi, de stopper l’injection de puissance puis d’observer la 
courbe du refroidissement de TJ via un PTS. Cette courbe en refroidissement est le 
conjugué de la courbe de chauffe, si l’on fait l’hypothèse que les lois du comportement 
thermique sont régies par des équations linéaires. 
 
NB : Cette hypothèse ne tient pas compte du phénomène de diffusion de cône de chaleur qui varie 
entre le régime permanent et le transitoire, ni de la dépendance en température des propriétés des 
matériaux. Aussi, cette méthode est utilisée pour observer l’ensemble de l’assemblage et l’impact 
thermique de toutes les couches lors du vieillissement plutôt que pour caractériser l’interconnexion 
puce/substrat. 
 
- La « Pulsed Heating Curve Technique » qui se définit par l’injection d’un créneau de 
puissance d’amplitude P et de durée variable Tinj pour mesurer TJ en fin d’injection. Une 
fois le système revenu à sa température de départ et à l’équilibre thermique, on réitère 
l’opération pour des durées d’injection croissantes, jusqu’à atteindre le régime permanent 
(synonyme de Rth). A partir de chaque courbe de refroidissement obtenue pour chaque 
temps d’injection, la température de jonction TJ à t = Tinj est extrapolée pour être utilisée 

























 Limites et spécificités des deux méthodes 
En ce qui concerne la méthode par le refroidissement, on note que : 
- Le régime permanent doit être atteint avant d’observer le refroidissement ; 
- La puissance Pmax qui peut être dissipée par le composant limite la température de jonction 
et impacte directement la sensibilité de la mesure ; 
- Cela impose un assemblage soigné thermiquement pour que la résistance thermique de 
l’interconnexion puce/substrat soit détectable avec suffisamment de sensibilité. 
 
Cette méthode est donc plutôt utilisée pour observer l’ensemble de l’assemblage et l’impact 
thermique de toutes les couches lors du vieillissement que pour caractériser spécifiquement 
l’interconnexion puce/substrat. 
 
Pour ce qui est de la seconde méthode, elle peut être résumée ainsi : 
- Il est impossible d’observer la Zth complète mais elle offre une meilleure sensibilité sur la 
zone de temps courts de cette caractéristique ; 
- Elle est plus adaptée à la caractérisation de la première interconnexion ; 
- Il est nécessaire d’injecter des créneaux juste assez longs pour ne pas dépasser la seconde 
interconnexion de l’assemblage, autrement on ne sait pas ce que l’on caractérise ; 
- La mesure est indépendante de l’état de la brasure et de l’interconnexion contrairement à 
la méthode précédente ; 
- En revanche, la caractérisation se révèle fastidieuse car il faut attendre le retour à 
l’équilibre thermique du module entre chaque mesure ; 
- L’acquisition n’est pas continue mais discrète et chaque caractérisation est plus ou moins 
longue en fonction du nombre de points désirés ; 
- Le protocole expérimental est complexe étant donné que les créneaux d’injection de 
courant doivent être les plus « propres » possibles (temps de montée et de descente courts 
et d’amplitudes constantes tout au long de l’injection). 
 
Pour les besoins de la thèse, la méthode retenue a été celle de la « Cooling Curve 
Technique » dont le protocole sera décrit plus loin. 
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3.1.2 Etalonnage en étuve des PTS 
 Théorie sur la fonction de PTS d’une diode silicium 
Les variations de la caractéristique électrique d’une jonction selon sa température 
peuvent s’expliquer en considérant la loi de Schokley de la conduction de la diode ci-contre : 







- Vpn la tension directe aux bornes de la diode ; 
- Vt la tension du potentiel thermodynamique ; 
- IS le courant de saturation en inverse. 
 




 ×  𝑇 [𝑉] 
Eq. 3-6 
Avec : 
- k la constante de Boltzmann (1,38e-23J.K-1) ; 
- q la charge électrique d’un électron (1,6e-19C) ; 
- T la température absolue [K]. 
 
Enfin, le courant de saturation IS s’exprime par : 
𝐼𝑆 = 𝐼0  ×  𝑇





- I0 une constante indépendante de T ; 
- γ une constante proche de 3 ; 
- Eg la bande d'énergie interdite du silicium (soit 1,21e.V @ 25°C). 
 
Il résulte des deux dernières équations (Eq. 3-6 et Eq. 3-7) une relation de dépendance 















 [𝑉. 𝐾−1] 
Eq. 3-8 
 
Comme l’expérimentation va le démontrer plus bas, le coefficient de sensibilité thermique 
d’un composant silicium oscille autour de -2mV.K-1. Ce coefficient thermique est plus 
communément connu sous l’appellation de « facteur K » et permet de traduire directement une 
élévation de température (ΔTJ) à partir d’une chute de tension (ΔVF) par : 
𝛥𝑇𝐽 = 𝐾 ×  𝛥𝑉𝐹 [𝐾] 
Eq. 3-9 
NB : Lorsque l’on injecte un faible courant en direct dans la diode, on mesure essentiellement la chute 
de tension induite par la jonction. Pour pouvoir négliger la chute de tension ohmique et éviter l’auto-
échauffement, le courant de polarisation ne doit cependant pas excéder quelques centaines de mA 
pour une puce de quelques ½ à 1 cm². 
 
Notons toutefois, que cette méthode ne permet pas d’évaluer un point chaud dans le 
silicium mais est plutôt le reflet d’une température minimale ou la température moyenne. En effet, 
si une jonction de mesure (capteur) est utilisée, celle-ci se situe généralement en bord de puce, ce 
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qui donne des conditions de température minimale. Si c'est la jonction propre de l'IGBT (notre 
cas), c’est alors la jonction P+/N- située quelques microns au-dessus de la face arrière qui est 
utilisée, donnant une température moyenne. 
 
 
Fig. 3-9 Micro-section d’un IGBT [6] 
Comme dit précédemment, dans les 15 à 20µs suivant la fin d’injection de courant, cette 
mesure est inexploitable du fait de phénomènes transitoires électriques incontrôlables. Ceci 
impose un post-traitement numérique permettant de retrouver la mesure VCE0 (t = t0) via 
extrapolation des points suivants la fenêtre du transitoire, ce qui n’est pas le cas pour la mesure 
de TJ. Celle-ci s’appuie sur le capteur de température qui, lui, est isolé électriquement du reste du 
module. Cet avantage se révèlera crucial pour la suite de notre campagne de mesures. 
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 Présentation du banc d’étalonnage, protocole de test et résultats 
Dans le but de mesurer la température de jonction de la puce semi-conductrice, nous 
avons exploité à la fois la diode de température et le PTS des IGBT, à savoir la jonction diode 
intrinsèque polarisée en direct. Ci-dessous les trois modules sous test : 
 






Type d’interconnexion WB (Al) DLB (Cu) DLB (Cu) 
IC 300A 300A 600A 
VCES 600V 600V 600V 
VGES 20V 20V 20V 
Tj ? -40 ~ 150°C -40 ~ 125°C 
Rth(j-c) ? >0,22°C/W >0,13°C/W 
Zth(j-c)(t) ? >0,22°C/W >0,13°C/W 
Tab. 3-2 Caractéristiques des modèles étudiés 
Le module à étalonner est placé dans les conditions de test, i.e. monté sur le dissipateur 
lui-même placé au sein d’une étuve où il sera chauffé de manière passive. Dans le même temps, le 
courant de polarisation sera injecté (de l’ordre de 100mA à 1A selon le calibre de la puce 
considérée) à travers le semi-conducteur de manière à polariser la diode de jonction collecteur-
émetteur, dans le cas d’un IGBT. La température est augmentée par palier successif et les 
variations de la chute de tension aux bornes de la diode sont relevées une fois le régime établi 
atteint. Ainsi, on obtient la décroissance linéaire de cette tension en fonction de la température, 











Fig. 3-11 Synthèse des mesures d’étalonnage et choix du courant de polarisation sur les trois modules à 
caractériser 
Après analyse des résultats, un courant de polarisation de 100mA a été retenu, afin de 
bénéficier d’un bon compromis entre la linéarité de la mesure et l’auto-échauffement de la puce 
IGBT. 
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En s’appuyant sur les mêmes plateforme et méthodologie, les capteurs de température 
dont disposent les puces IGBT ont aussi été étalonnés. Comme indiqué dans la documentation du 
constructeur, la diode de mesure (qui est en réalité constituée de trois diodes en série) doit être 
parcourue par un courant de polarisation constant de 200µA. La chute de tension mesurée à ses 
bornes donne alors l’image de la température de la puce. A titre d’exemple, ci-dessous le schéma 
de principe du capteur, accompagné de la caractéristique 𝑉𝐴𝐾 = 𝑓(𝑇𝐽) du module DJG : 
 
 
Fig. 3-12 Synoptique du capteur de température embarqué dans les puces IGBT des modules TPM de 
Mitsubishi [7] 
 
Fig. 3-13 Etalonnage du capteur de température d'un module CT300DJG060 de Mitsubishi 
L’étalonnage terminé et les coefficients thermiques extraits, après linéarisation des 
caractéristiques 𝑉𝐴𝐾 = 𝑓(𝑇𝐽) ou 𝑉𝐶𝐸 = 𝑓(𝑇𝐽), il est dorénavant possible d’entamer la 




3.1.3 Présentation du banc de mesure à VALEO-Cergy 
Une fois la campagne d’étalonnage terminée, un banc expérimental a été mis au point pour 
la caractérisation des résistances et impédances thermiques. Celui-ci est visible sur la 
photographie ci-dessous : 
 
 
Fig. 3-14 Présentation du banc de caractérisation des résistances et impédances thermiques à VALEO-Cergy 
Le module à caractériser est monté sur un dissipateur à eau (vissé au couple de 3Nm) qui 
a été usiné sur le site de VALEO-Cergy afin de pouvoir accueillir les sondes thermocouples en face 
arrière du module permettant la mesure de Tcase. A l’interface entre le dissipateur et le module, se 
trouve : 
- Soit une feuille isolante électrique mais conduisant la chaleur (Denka LF30) de 
conductivité thermique 2,3 W.m-1.K-1 et d’épaisseur 300µm ; 




Fig. 3-15 Montage du module à caractériser avec feuille d'interface thermique Denka 
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Fig. 3-16 Pâte thermique et outils employés à son application 
En fonction du PTS exploité lors de la mesure, une alimentation de type SMU (Source-
Measure Unit) Keithley 6430 est utilisée pour injecter les 100mA (mesurés via une résistance de 
shunt) à travers la jonction P+/N+/N- en face arrière de l’IGBT, la mesure VCE étant réalisée par 
une sonde passive de tension préalablement calibrée. Dans le cas où le capteur de température 
est utilisé, les diodes de température sont polarisées par le SMU avec un courant de 200µA et la 
tension à leurs bornes est mesurée par une autre sonde passive de tension, elle aussi calibrée en 
amont. De cette manière, l’information sur la température de jonction est donnée soit par la 
mesure VCE après le créneau d’injection de courant (PTS de la diode), soit par la mesure VAK aux 
bornes du capteur de température du DUT. 
 
 
Fig. 3-17 Appareils de mesures de Tcase et SMU 
Le courant de puissance injecté au travers de la puce semi-conductrice est mesuré grâce à 
une pince de courant de calibre 500A. La puissance instantanée peut ainsi être calculée 
directement sur l’oscilloscope en effectuant le produit VCE x IC. 
 
Par ailleurs, une autre donnée est indispensable : Tcase, qui est accessible via les sondes 
thermocouples collées en face arrière du module (directement sur la semelle thermique en cuivre) 
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à la verticale des puces IGBT. La mesure est enregistrée par l’intermédiaire du boîtier Picolog TC-
08 USB connecté en USB sur le PC portable ; de la même manière que pour l’étalonnage des PTS. 
Le dissipateur en aluminium, sur lequel repose le module, a été rainuré pour permettre à la tête 
de sonde d’y loger sans contrainte mécanique supplémentaire. 
 
 
Fig. 3-18 Photographie d'une tête de sonde collée en face arrière d'un module afin de mesurer la température 
de la semelle 
Enfin, pierre angulaire de cette campagne de caractérisation, l’aiguilleur de puissance sera 
décrit plus en détails ci-dessous. 
 
 Focus sur l’aiguilleur de puissance 
Pour les besoins de la campagne de caractérisation, un dispositif appelé « aiguilleur de 
puissance » a été réalisé au laboratoire LAPLACE selon les indications détaillées dans la thèse de 
Benoît Thollin [3]. 
 
 
Fig. 3-19 Photographie de l'aiguilleur de puissance 
Cet élément permet de réaliser des commutations rapides devant le temps d’injection de 
puissance (amorçage et blocage de l’ordre de la µs) sous des forts courants (jusqu’à 200A), tout 
en assurant une puissance constante et en minimisant au maximum les perturbations liées à des 
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phénomènes transitoires. Sans ces critères indispensables, les mesures seraient rendues 
inexploitables. 
 
L’injection du courant de puissance repose sur du stockage inductif, les interrupteurs T1 
et T2 jouant ici le rôle d’aiguilleur du courant, d’où le nom du système. Son fonctionnement, illustré 
dans la Fig. 3-20, se découpe en trois phases distinctes : 
- Phase 1 : l’énergie est stockée dans une inductance de forte valeur, connectée en série avec 
l’alimentation de puissance. C’est la phase de « court-circuit » (boucle orange) ; 
- Phase 2 : le courant de puissance transite au travers du DUT (boucle rouge) ; 
- Phase 3 : retour à la phase 1. 
 
 
Fig. 3-20 Chronogrammes et synoptique du fonctionnement de l'aiguilleur de puissance [3] 
Le stockage inductif permet de limiter les variations de courant lors des transitions entre 
les phases de fonctionnement, surtout durant son injection en phase 2. Par ailleurs, le courant de 
polarisation du PTS (diode en face arrière) Im parcourt en permanence le DUT (boucle verte). 
 
A cela, s’ajoutent quelques subtilités qu’il est nécessaire de rappeler ici. En effet, afin de 
prévenir tout problème de surtension, et donc de destruction des composants, en cas de 
discontinuité du courant de puissance, une phase de chevauchement doit être observée lors des 
commutations des transistors afin que T1 et T2 ne soient jamais ouverts simultanément. Cette 
astuce n’étant pas suffisante, un système d’écrêtage de tension actif (ou « active-clamping ») par 
rétroaction sur la commande de grille, a été ajouté aux bornes des MOSFET T1 et T2, dont le schéma 
est visible ci-dessous (son fonctionnement est très bien décrit dans [3]) : 
 
 











La diode « anti-retour » D1 a trois rôles : 
- Elle permet d’augmenter la chute de tension dans la maille de commutation en rouge, afin 
d’assurer que le courant de puissance transite par T1 et non par le DUT durant les phases 
de chevauchement ; 
- Elle impose au courant de mesure de transiter par le DUT et non par la diode de corps du 
MOSFET T2 durant la phase 1/3 ; 
- Enfin, s’agissant d’une diode Schottky, elle est très rapide et ne présente pas de courant de 
recouvrement. 
 
 Protocole de test 
Avant chaque essai, l’interface thermique est choisie (feuille ou pate thermique) ainsi que 
le PTS à exploiter pour retrouver la température de jonction au post-traitement (capteur de 
température ou chute de tension de la diode en face arrière). Enfin, les deux derniers paramètres 
restants à déterminer sont l’amplitude de courant à injecter via l’alimentation de puissance et la 
durée d’injection via le GBF pilotant les MOSFET de l’aiguilleur de puissance. 
 
En ce qui concerne la caractérisation de la résistance thermique, c’est la température de 
jonction lors de l’extinction du courant de puissance qui nous donnera sa valeur (que l’on 
nommera TJ0). Tandis que pour l’impédance thermique, c’est toute la courbe de refroidissement 
qui est nécessaire à son estimation numérique via post-traitement. Voici le protocole optimal 
établi pour mesurer la résistance et l’impédance thermiques Rth /Zth : 
 
- Le circuit de refroidissement est activé : l’eau circule à 16°C dans le dissipateur 
thermique ; 
- Un courant de polarisation Im est injecté de manière permanente (100mA si on exploite le 
PTS VCE, 200µA si on exploite le capteur de température) ; 
- Avant chaque essai, les conditions initiales sont mesurées et enregistrées à l’équilibre 
thermique comme point de repère entre chaque essai : VCE_init ou VAK_init (soit l’image de 
TJ_init) et Tcase_init ; 
- L’amplitude du courant est fixée grâce à la consigne de l’alimentation de puissance. Ce 
courant de puissance s’ajoute au courant de mesure Im, qui devient négligeable ; 
- La durée d’injection du courant de puissance est paramétrée grâce au GBF pilotant les 
MOSFET de l’aiguilleur de puissance, de manière à atteindre le régime établi (ici de 6 à 
10min) i.e. quand la température Tcase est stabilisée ; 
- L’oscilloscope est programmé pour déclencher la capture des formes d’ondes sur le front 
descendant du courant et enregistrer la courbe de refroidissement du DUT sur une fenêtre 
de 10s après t0 (pour la Zth). 
- En parallèle, sur le PC, est enregistrée l’évolution de Tcase tout au long de l’injection de 
courant ; 
- Toutes les grandeurs nécessaires à l’exploitation numérique et au calcul de la Rth sont 
enregistrées ; 
- Une fois le retour à l’équilibre thermique initial effectué, en contrôlant le PTS et la 
température de la semelle du DUT, un nouvel essai peut être envisagé. 
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 Améliorations du banc 
Au cours des différents essais, le banc expérimental a subi quelques modifications avant 
de parvenir à la version finale présentée précédemment. En voici les trois majeures. 
 
La première modification importante a été de rajouter une inductance en série avec 
l’alimentation de puissance de manière à stabiliser sa valeur pendant les phases de commutation. 
La dynamique était celle attendue malgré l’inductance des câbles d’alimentation, mais un fort pic 
de courant transitoire apparaissait au blocage de la phase d’injection de puissance. En effet, le 
courant atteignait une valeur de 200A en 1ms alors que la consigne était de 40A (valeur atteinte 
au bout de 7ms). 
 
VM [1V/div], VGBF [1V/div], IP [50A/div], VCE [200mV/div] 
  
T[1µs/div] T[2ms/div] 
Fig. 3-22 Formes d'ondes au blocage de l'injection de puissance dans le DUT 
Lorsque l’on se penche sur le blocage de l’aiguilleur (Phase 1 vers Phase 2), on obtient ces 
formes d’ondes : 
 
VM [1V/div], VGBF [1V/div], IP [50A/div], VCE [200mV/div] 
  
T[1ms/div] T[5ms/div] 
Fig. 3-23 Formes d'ondes à l'amorçage de l'injection de puissance dans le DUT 
Le courant circule au travers du DUT pendant 70µs, le temps pour lui de s’annuler. D’autre 
part, la consigne est atteinte avec un léger dépassement au bout d’environ 35ms. 
 
On propose d’ajouter en série avec l’alimentation de puissance, un montage de 7 bobines 
en parallèle. Chaque bobine dispose des caractéristiques suivantes (Réf. MB0B693) : 450µH, 
22kHz, 23,6Arms. Les bornes sont connectées avec du câble haute température de section 6mm². 
De cette manière, le nouveau pic atteint 75-80A soit « seulement » 100% de la consigne au lieu de 
400% lors du blocage. A l’amorçage, la consigne est cette fois atteinte avec un dépassement 




En voici l’illustration : 
 
VM [1V/div], VGBF [1V/div], IP [50A/div], VCE [200mV/div] 
  
T[1µs/div] T[2ms/div] 
Fig. 3-24 Nouvelles formes d'ondes obtenues au blocage de l'injection de puissance avec l’inductance série 
VM [1V/div], VGBF [1V/div], IP [50A/div], VCE [200mV/div] 
  
T[1ms/div] T[5ms/div] 
Fig. 3-25 Nouvelles formes d'ondes obtenues à l'amorçage de l'injection de puissance avec l’inductance série 
La seconde modification apportée au banc a été de modifier la mesure du courant de 
polarisation en sortie du SMU Keithley 640. 
 
La mesure indirecte de ce courant via la chute de tension de la résistance de shunt a été 
remplacée par une mesure directe grâce à une pince de courant à effet Hall (de sensibilité 
100mV/A). Afin de vérifier la régulation en courant du SMU autour de la consigne de 100mA avec 
cette nouvelle méthode, un essai pendant 6 min @ 50A a été effectué. 
 
VM [10mV/div], VGBF [1V/div], IP [10A/div], VCE [200mV/div], P [10W/div] 
 
T[50µs/div] 
Fig. 3-26 Visualisation de la régulation en courant du SMU. Mesure à la pince de courant 
On observe alors un phénomène périodique de fréquence 28kHz provenant de 
l’alimentation principale, qui délivre le courant de puissance au travers de l’aiguilleur. Cette 
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perturbation apparaît dès que l’alimentation débite dans la première maille de l’aiguilleur (maille 
de stockage inductif). Ce problème était mentionné dans la thèse de Benoit Thollin [3], qui 
préconisait alors de commander l’extinction du courant directement au niveau de l’alimentation 
de puissance afin de préserver la qualité des signaux. Nous n’avons malheureusement pas pu 
mettre en place cette recommandation, faute de temps et de moyens. 
 
On remarque aussi que la régulation en courant du SMU n’est pas assez rapide. Après 
dépassement, le retour à la consigne s’effectue après environ 400 à 450µs. Deux inductances en 
série avec le SMU ont donc été ajoutées afin de limiter ces variations de courant de polarisation : 
- Une inductance magnétique de 80µH afin de filtrer les perturbations en BF ; 
- Une inductance à air de 17µH pour filtrer le bruit à 28kHz. 
 
Ci-dessous, la nouvelle régulation en courant de polarisation délivré par le SMU : 
 
VM [10mV/div], VGBF [1V/div], IP [10A/div], VCE [200mV/div], P [10W/div] 
 
T[50µs/div] 
Fig. 3-27 Nouvelles formes d'ondes obtenues du courant de polarisation issu du SMU 
On constate que le bruit est bien diminué mais que les perturbations à 28kHz sont toujours 
présentes. Le dépassement de courant par rapport à la consigne de 100mA est passé d’environ 
20mA à 2mA soit 2% de dépassement ; la consigne est atteinte au bout d’environ 250µs. 
 
Enfin, la troisième et dernière évolution subie par la plateforme expérimentale concerne 
la méthode employée pour dissiper de la chaleur au sein du DUT. 
 
En effet, lors de l’injection de courant dans le DUT, la chute de tension mesurée VCE varie 
autour des 1V donnant les points de test suivants : 50A pour 50W, 100A pour 100W, etc. 
Inévitablement, la section des conducteurs utilisés devient rapidement une contrainte à 
l’augmentation de la puissance dissipée et revient indirectement à limiter la sensibilité de nos 
mesures : plus la puissance dissipée est importante, plus le gradient de température l’est aussi, ce 
qui confère des mesures avec un meilleur rapport SNR. 
 
C’est pourquoi, afin de raisonner non plus en termes de courant injecté à travers le DUT 
mais en flux de chaleur, et donc en puissance, on propose la méthode suivante : diminuer la 
tension de grille du DUT afin d’augmenter la valeur de VCE en conduction, et par conséquent, la 




En voici le schéma de principe : 
 
 
Fig. 3-28 Synoptique de la nouvelle méthode 
Avec : 
- Gm = 350S ; 
- VGE_th = 6,5V ; 
- K = 1 ; 
Application numérique : VCE = 6,7V et IC = 50A, donc P = VCE x IC = 335W avec seulement 50A. 
 
En prenant les données du constructeur : Rth = 0,13 °C.W-1, alors Tj-Tcase = 43°C. 
 
Ainsi, avec une marge de sécurité, la température Tcase ne doit pas dépasser les 70°C sinon 
la puce risque d’être endommagée. 
 
Pour protéger le DUT d’importants dV/dt lors de l’établissement du courant, on ajoute 
deux condensateurs de 0,68µF, chacun en parallèle aux bornes de VCE, soit une capacité 
équivalente de 1,36µF. Ensuite, pour sécuriser la grille du DUT, une résistance de 100Ω est ajoutée, 
permettant une décharge rapide de celle-ci à la fin de l’impulsion de courant. Pour terminer, cette 
même grille est directement connectée au collecteur du DUT, ainsi K = 1. 
 
La puce est donc maintenue dans sa zone dite « linéaire », ce qui permet de maximiser les 
pertes et donc le flux de chaleur (P) à plus faible courant. Nonobstant, la mesure de TJ via VCE étant 
alors impossible, seule l’utilisation du capteur de température reste exploitable. 
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3.1.4 Résultats et post-traitement sous Matlab 
En parallèle des améliorations susmentionnées, un comparatif entre les méthodes de 
mesure de TJ (visibles ci-dessous), ainsi qu’entre les deux interfaces thermiques retenues a été 
dressé, le tout avec une thermalisation « classique » du DUT. Ces premiers résultats seront 
comparés à ceux obtenus via la méthode dite « linéaire », qui a démontré des résultats 
sensiblement meilleurs et que nous avons retenue. 
 
VM [2V/div], VGBF [1V/div], IP [50A/div], VCE [200mV/div], P [100W/div] 
 
T[2µs/div] T[50µs/div] 
Fig. 3-29 Formes d'ondes obtenues via le PTS VCE 
VAK [500mV/div], VGBF [1V/div], IP [10A/div], VCE [200mV/div], P [20W/div] 
 
T[50s/div] 
Fig. 3-30 Formes d'ondes obtenues via le capteur de température VAK 
Comme annoncé plus haut dans ce chapitre, l’avantage indéniable d’une mesure du 
capteur de température est une surveillance en temps réel de la température de jonction du DUT 
et surtout, un post-traitement sensiblement allégé car il n’est plus question d’extrapoler le relevé 
de mesure pour retrouver la valeur de TJ à t = t0 (t0 étant pour nous l’instant auquel le créneau 
d’injection du flux de chaleur s’interrompt). C’est ce que nous verrons par la suite dans la partie 
sur le post-traitement des données. 
 
  





𝐼𝐶 , 𝑉𝑐𝑒 , 𝐶𝑚𝑑𝑇2, 𝑉  (2µ𝑠 𝑑𝑖 )





Enfin, voici un exemple de trois relevés de la température de fond de boîtier avec pour 
interface thermique une feuille DENKA LF30 : 
 
 
Fig. 3-31 Evolution de la température de fond de boîtier pour des courants de 50A, 100A et 150A pendant 6 
minutes 
 Comparatif des résultats obtenus avec les deux méthodes avec feuille ou graisse 
thermique 
Dans le tableau Tab. 3-3 ci-dessous, sont représentés les résultats issus des essais réalisés 
avec le protocole standard et les deux interfaces thermiques (feuille DENKA LF30 et pâte 
thermique Electrolub). 
 
Module CT600DJH060   
Conditions de test 6min @ 50A 6min @ 100A 6min @ 150A 
Interface thermique Feuille Graisse Feuille Graisse Feuille Graisse 
P [W] 42 46 88 96 134 147 
Rth (VCE) [°C.W-1] 0,40 0,106 0,42 0,101 0,46 0,114 
Rth (VAK) [°C.W-1] 0,47 0,133 - 0,095 - 0,124 
Tab. 3-3 Synthèse des résultats obtenus pour les deux PTS avec la méthode classique et pour chaque interface 
thermique sur un module DJH (> 0,13°C.W-1 selon les données constructeur) 
Les résistances thermiques mesurées avec la graisse thermique sont en accord avec les 
valeurs annoncées par le fabricant (Rth ≤ 0,13°C.W-1 selon la documentation du constructeur). On 
suppose l’interface thermique de type feuille DENKA inadaptée : la feuille est trois fois plus épaisse 
que la couche de pate thermique appliquée et les défauts de planéité (ou voids) sont moins bien 
compensés qu’avec la graisse. C’est donc cette dernière interface qui a été retenue pour ses 
qualités et ses bonnes performances thermiques. 
 
Dernier point notable : les mesures apparaissent plus stables et reproductibles via le PTS 
VCE que pour la mesure du capteur. 
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 Nouvelle méthode proposée et résultats associés 
Le rapport de watts dissipés sur le calibre des modules à caractériser n’étant pas 
satisfaisant, la méthode « linéaire » a été adoptée pour la suite et la fin de la campagne de 
caractérisation, au regard de ses très bons résultats. 
 
Module CT600DJH060 (DLB) Module CT300DJB060 (WB) 
 
VM [500mV/div], VGBF [1V/div], IP [20A/div], VCE [5V/div], P [1kW/div] 
  
T[2s/div] 
Fig. 3-32 Formes d'ondes relevées grâce à la méthode "linéaire" sur un module DLB et WB 
Grâce à cette nouvelle méthode, la chute de tension collecteur-émetteur s’élève à environ 
8V, contre seulement 1V auparavant. Ainsi, avec une faible amplitude en courant, il est possible 
d’atteindre des niveaux de flux de chaleur équivalents ou supérieurs. Exemple : 33A pour 250W 
contre 250A pour le même résultat avec la méthode précédente. 
 
Conditions de test 6min @ 100W 6min @ 150W 6min @ 200W 6min @ 250W 
Module DJH DJB DJH DJB DJH DJB DJH DJB 
IC [A] N.A. 12 19 18 27 24 33 N.A. 
Rth (VAK) [°C.W-1] N.A. 0,106 0,115 0,110 0,112 0,111 0,114 N.A. 
Tab. 3-4 Comparatif des résultats entre le module WB et DLB obtenus avec la nouvelle méthode 
On remarque que pour les deux technologies, la nouvelle méthode apporte une certaine 
stabilité dans les résultats obtenus. De plus, on retrouve pour chaque assemblage, une valeur de 
Rth très semblable. Ceci est logique dans la mesure où, d’après les résultats du « reverse 
engineering », l’empilement sous la puce silicium est le même (brasure, dissipateur massif en 
cuivre, TCIL et semelle de cuivre). On s’attend, néanmoins, à des écarts concernant l’impédance 
thermique des deux DUT, ce qui sera à confirmer après post-traitement des résultats. 
 
Concernant les essais à 50W du WB (pour 6 ou 10min), une oscillation lente apparaît sur 
la mesure de Tcase pendant l’injection de courant. Le rapport SNR ne semble pas optimum pour 
obtenir de bons résultats, c’est pourquoi des essais à un niveau de puissance plus important ont 
été réalisés (100W, 150W et 200W). Ces essais ont tous été concluants quant à la valeur de Rth 
déduite des mesures. 
 
Dans le cas général, les mesures sont reproductibles et cohérentes avec les données du 




 Post-traitement des données sous Matlab, analyse et conclusion 
Comme indiqué précédemment dans le protocole expérimental au début de chaque test, à 
l’équilibre thermique avec l’ambiant, les grandeurs VAK0 puis Tcase sont échantillonnées et 
moyennées pour donner le couple de référence (VAK0 = VAK0_Réf ; Tcase = Tcase_Réf). 
 
Ensuite, dans la phase d'estimation de la température de jonction, une fois les relevés 
masqués, filtrés et moyennés, on peut calculer TJ de la façon suivante : 






- 𝑇𝑐𝑎𝑠𝑒𝑅é𝑓 est la valeur initiale de Tcase [K] ; 
- 𝑉𝐴𝐾0𝑅é𝑓 est la valeur initiale de VAK0 [V] ; 
- CT est la valeur du coefficient de sensibilité thermique de la diode du capteur [V.K-1]. 
 
NB 1 : Tout offset sur les sondes de mesure est naturellement compensé car le calcul repose sur une 
différence de mesures.  
 
NB 2 : CT est la pente moyenne de la courbe de calibration retracée avec la sonde passive de tension. 
Ainsi, l'offset de la sonde est sans effet sur la pente. 
 
Les calculs des résistance et impédance thermiques nécessitent d’évaluer l’impédance 








- TJ est la température de jonction du DUT [K] ; 
- Tcase est la température de la semelle de cuivre du DUT [K] ; 
- P est la puissance moyenne dissipée pendant l’essai [W], elle doit être de valeur constante 
dans la phase de régime établi juste avant le régime transitoire. 
 
NB : La variation de l'offset sur Tcase d'un essai à l'autre est compensé par le fait que l’impédance 
conjuguée (Zth*) fait appel à une différence de mesure de Tcase entre les deux relations. Cette méthode 
a l’avantage de compenser toute dérive d'offset dans le temps et en fonction des conditions d'usage. 
 
Pour terminer, la résistance thermique est déduite par extrapolation de l’impédance 
thermique conjuguée sur une échelle logarithmique et l’impédance thermique pure se déduit de 
la relation suivante : 
𝑍𝑡ℎ(𝑡) = 𝑅𝑡ℎ − 𝑍𝑡ℎ
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Ci-dessous, un exemple de traitement de donnée sur un relevé de mesure VAK après un 
essai de 6 min @ 250W pour un module DLB (CT600DJH060) : 
 
 
Fig. 3-33 Exemple de calcul de TJ après masquage puis filtrage du signal VAK - Module DLB testé pendant 6 
min @ 250W 
Le signal est d’abord masqué, i.e. on retire les points du vecteur inutiles aux calculs qui 
vont suivre, puis est filtré grâce à une fonction de moyenne glissante dont la fenêtre est de 10µs. 
L’équation Eq. 3-10 nous donne enfin la température de jonction TJ(t). 
 
 
Fig. 3-34 Comparatif graphique entre un module WB et un module DLB de leurs impédances thermiques 
respectives (haut) puis normalisées (bas) - Essais pendant 6 min @ 200W 
Zoom




Modules CT600DJH060 (DLB) vs. CT300DJB060 (WB) 
P [W] 100 150 200 250 
Rth DJH [K.W-1] NA 0,107 0,110 0,106 
Rth DJB [K.W-1] 0,097 0,111 0,109 NA 
∆ Zth [%] NA 19% 20% NA 
Tab. 3-5 Synthèse des résultats après post-traitement des relevés expérimentaux 
Contre toute attente, les résultats expérimentaux obtenus après post-traitement indiquent 
que le module WB posséderait une dynamique thermique plus lente que le module DLB. Quels que 
soient les essais réalisés, les courbes du WB restent en dessous de celles du DLB, pour ensuite se 
croiser en fin de régime transitoire. Cette différence de comportement semble apparaître dès les 
premières couches (puce et brasure) jusqu'à la céramique. L'usage de matériaux différents 
(brasure sans plomb, TCIL différent de conductivité modifiée) et d'épaisseur différentes est peut-
être à l'origine de cet écart de comportement sur des modules qui ont été conçus et fabriqués avec 
presque de dix ans d'écart. Par ailleurs, l'usage d'un faible courant d'auto-échauffement ne permet 
pas au module WB de contraindre de manière nominale ses faisceaux d'interconnexion qui 
verront des pertes Joules bien inférieures au cas nominal et donc un moindre apport calorifique 
sur la puce IGBT. 
 
La seconde partie de ce chapitre traite de la modélisation et la simulation de ces 
technologies par éléments finis, dans le but de comparer de manière relative et objective ces deux 
interconnexions en utilisant cette fois les mêmes matériaux d'assemblage dans les deux 
configurations. La simulation est aussi un passage obligé pour l'adaptation du design du module 
DLB. 
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3.2 Modélisation et simulations sous COMSOL 
Multiphysics 
3.2.1 Calcul de la conductivité thermique du TCIL : modèle 
pyramidal statique 3D 
 Récapitulatif des données géométriques et physiques des modules de puissance 
Avant même d’entamer toute démarche de modélisation de nos sujets d’étude, il est 
impératif de dresser la synthèse de toutes les données connues sur ceux-ci, que ce soit le module 
en version WB ou DLB. 
 
Module CT300DJB060 (WB) Module CT600DJH060 (DLB) 
  
Fig. 3-35 Photographie des deux modules de puissance décapsulés par l'équipe du CNES-THALES Lab 
Grâce au « reverse engineering » opéré par le CNES-THALES Lab et aux données du 
fabricant, nous avons pu réaliser la modélisation numérique 2D puis 3D des deux technologies. 
Les deux modules sont de dimensions extérieures identiques mais se différentient par leur 
assemblage intérieur. 
 
Module CT600DJH060 (DLB) 
  
Fig. 3-36 Epaisseurs des différentes couches d'assemblage. Images issues de l’inspection au Microscope 
Electronique à Balayage (MEB) du CNES-THALES Lab 
Chapitre 3 
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L’inspection dimensionnelle au MEB et l’analyse des matériaux par EDX (Analyse 
dispersive en énergie) des micro-sections des deux assemblages nous a permis d’extraire la 
majeure partie des données nécessaires à leur modélisation numérique. Hormis l’interconnexion 
en face avant des puces, la taille des diodes silicium et la disposition dans le plan (xy) des puces 
(diodes et IGBT), la nature ainsi que les dimensions des couches inférieures aux semi-conducteurs 
sont identiques dans les deux versions du module. 
 
Elément Dimensions (l x L x h) Nature 
Résine - Si, C, O 
WB ~30mm x 250µmØ Al 
Clip longueur variable x 12/13 mm x 645 µm Cu 
Brasure supérieure 
11,75 mm (IGBT)/10 mm (diode) x 5mm 
(IGBT)/5,5 mm (diode) x 547 µm 
Sn, Cu 
Couche barrière 1 µm Ni 
Métallisation de la puce 5 µm Al 
Puce IGBT et diode 15,2 mm x 15,1 mm x 254 µm (DJH) Si 
Brasure inférieure environ la taille de la puce x 172 µm Sn, Cu 
Dissipateur thermique 40 mm x 26,5 mm x 3,1 mm Cu 
TCIL 45 mm x 60 mm x 210 µm Al, O, C 
Feuillard de fond de boîtier 45 mm x 60 mm x 110 µm Cu 
Feuille thermo-conductrice 56 mm x 64 mm x 0,30 mm B, N, Si, C, H, O 
























Si, C, O 0,75 1820 800 - 3.6 
Clip 






Ni 90,7 8902 440 6.84e-8 600 
Métallisation Al 238 2700 900 3.774e7 1 




= 150. (𝑇 300⁄ )−4 3⁄  





58 7380 220 7.58e6 1 
TCIL base Al2O3 12 3965 730 1e-10 1 
Pâte thermique Silicone 3 1920 2093 NA NA 
Tab. 3-7 Paramètres physiques des éléments constitutifs des modules de puissance (DJB et DJH) 
Une température de 100°C sera considérée pour figer les propriétés des différents 
matériaux dépendants de celle-ci. La première difficulté ici est d’identifier un couple d’inconnues 
pour la phase de recalage de nos modèles : la conductivité thermique et la chaleur massique du 
TCIL sont les principales inconnues, même si des ordres de grandeur nous ont été communiqués 
par le fabricant. A priori considérée comme une céramique, les propriétés thermiques de l’Al2O3 
seront attribuées initialement à cette couche de TCIL mais avec une conductivité thermique 
minimum théorique de 12W.m-1.K-1 (donnée reçue du fabricant). Cette donnée a d’abord été 
critiquée grâce à un modèle pyramidal 2D, détaillé dès à présent. 
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 Modèle analytique 2D en tronc de pyramide 
L’utilisation de modèles thermiques en première approximation, repose sur l’analogie 
électrique-thermique, comme expliqué en début de chapitre. Un simple réseau de type RC ne suffit 
pas à caractériser entièrement le comportement thermique du reste des volumes constituant 
l’assemblage à l’étude. Néanmoins, dans notre cas et pour une première approximation, la 
représentation d’un module avec une seule source de chaleur (la puce) et d’une seule surface de 
refroidissement isotherme (la semelle de cuivre) est possible avec la formulation qui suit afin de 
calculer notre inconnue : la conductivité thermique du TCIL [8]. 
 
 
Fig. 3-37 Coupe d'un module de puissance et schématisation du cône de chaleur émanant de la puce 
Lorsque l’épaisseur totale de la structure est suffisamment importante pour que le flux 
thermique puisse s’épanouir en une forme conique, il est indispensable de tenir compte de cet 
épanouissement sur la variation de la section des couches traversées. L’une des solutions pour 
prendre en compte facilement ce phénomène consiste à considérer un cône décrit par le flux 
thermique. Ce cône est caractérisé par un angle α qui peut être calculé, lorsqu’une condition 
isotherme est appliquée sur la surface de refroidissement, par la formulation suivante [9] [10] : 








Lorsque le flux s'établit sur une profondeur importante (telle que h >> l) et une section de 
cône entre le début et la fin du trajet (telle que L >> l), l’équation Eq. 3-13 permet de retrouver le 
résultat usuel   /4 que nous utiliserons ici. 
 
Dans le cas présent d’une source de chaleur de section « théorique » rectangulaire a x b, la 










) [K.W-1] Eq. 3-14 
Avec : 
- 𝑎𝑖 < 𝑏𝑖  les côtés de la section de la source de chaleur [m] ; 
- hi la hauteur entre la section de la source de chaleur et la surface de refroidissement 
supposée isotherme [m]. 
 
En discrétisant et en sommant les résistances thermiques (Rth_i) de chaque couche 
empilée, on obtient la résistance thermique équivalente du système, dont la valeur théorique 













Fig. 3-38 Schéma explicatif du tronc de pyramide pour le calcul 3D approché de la résistance thermique en 
régime statique 
Ci-dessous, les résultats synthétisant cette étude préliminaire : 
 






l [m] (puce) 7,500E-03   
L [m] (semelle) 3,00E-02   
      
Couche h [m] a [m] b [m] S [m2] Rth [K.W-1] 
Puce 2,540E-04 1,500E-02 1,510E-02 2,265E-04 7,577E-03 
Brasure Inférieure 1,720E-04 1,500E-02 1,510E-02 2,265E-04 1,309E-02 
Dissipateur 
Thermique 
3,100E-03 1,524E-02 1,534E-02 2,338E-04 3,315E-02 
TCIL 2,100E-04 1,960E-02 1,970E-02 3,861E-04 7,770E-02 
Semelle 1,100E-04 1,990E-02 2,000E-02 3,980E-04 6,910E-04 
      
Rth Totale [K.W-1] 0,132     
Tab. 3-8 Résultats d’ajustement obtenus avec une conductivité thermique recalée du TCIL à 7 W.m-1.K-1 
Grâce à cette formulation, nous obtenons un minimum théorique de 7 W.m-1.K-1 pour la 
conductivité thermique de la couche TCIL. Ce paramètre initial restera à vérifier lors des 
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3.2.2 Modélisation du module DLB en 2D 
 Présentation du modèle 2D 
Pour les premières simulations thermiques en régime statique, le module de puissance 




Fig. 3-39 Axe de coupe (haut) et comparatif visuel entre la micro-section du module DLB et sa modélisation 
en 2D (bas) 
Conditions aux limites : 
- Les surfaces d’échange de la résine sont en contact avec l’air ambiant ; 
- Les échanges avec l’ambiant sont de type convection naturelle, modélisés par un h 
équivalent ; 
- Deux coefficients de convection, vertical et horizontal, sont considérés : 
ℎℎ𝑜𝑟𝑖𝑧 = 5𝑊.𝑚
−2. 𝐾−1 et ℎ𝑣𝑒𝑟𝑡 = 15𝑊.𝑚
−2. 𝐾−1 avec une température de l’air à 
Tamb=22°C ; 
- Le puits de chaleur est simulé par une condition en température constante du 
refroidisseur Teau = 16°C ; 
- A l’interface de la semelle de cuivre est calculée la couche mince de pâte thermique 
(modélisée par des éléments de frontière analytiques, i.e. non maillés) pour simplifier les 
calculs qui seront réalisés en 1D grâce à cette approximation.  
 
Conditions initiales : 
- L’IGBT est l’unique source de chaleur : Ppuce = 150W volumique ; 
- La diode peut être considérée comme une source froide (Pdiode=0W volumique) ou une 
source chaude (Pdiode=Ppuce/2 par exemple) : elle contribue ou non à l’échauffement du 
module ; 






Semelle de cuivre     
Brasures
5mm
Micro-section Modèle numérique 2D
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 Premières simulations thermiques 2D 
Une première simulation de fonctionnement à 100W pendant 6min et une conductivité 











Fig. 3-40 Simulation 2D classique - Distribution de la température à la verticale de la puce et calcul de la 
résistance thermique 
L’estimation de la température de jonction est faite à l’aplomb de la mesure de Tcase, soit 
au centre de la puce IGBT. Les deux valeurs permettent d’obtenir facilement la résistance 
thermique du modèle et les premiers essais s’avèrent concluants même sans recalage. Pour la 
suite des essais et afin de correspondre le plus possible aux résultats expérimentaux, les 
résistances thermiques seront calculées en utilisant la température maximum et la température 
moyenne de la jonction, puis comparées entre elles. 
 
Partant de cette base-là, des simulations sur des géométries modifiées ont été réalisées 
afin d’explorer de nouvelles pistes de design exploitant les propriétés du DLB. Comme par 
exemple un DLB allongé offrant plus de surface d’échange, ou encore un module DLB ouvert sur 
le dessus du boîtier avec un empilement céramique + feuillard cuivre (pour l’isolement électrique) 
permettant un refroidissement double-face très efficace. 
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Fig. 3-41 Simulations 2D dans la configuration de référence avec diode froide (a) ou diode à 75W (b) 
On observe ici que la diode agit comme une source froide et induit une dissymétrie dans 
la diffusion de la chaleur au niveau de la brasure supérieure de l’IGBT. En effet, lorsque la diode 
est aussi source de chaleur comme sur la Fig. 3-41 (b), cette dissymétrie est moins appuyée et le 









Fig. 3-42 Simulations 2D pour un module DLB à refroidissement double-face 
Une couche de TCIL et une semelle de cuivre sont ajoutées sur la face supérieure du DLB. 
L’épaisseur de résine est diminuée afin d’affleurer à la nouvelle semelle de cuivre qui se retrouve 
ainsi en contact avec un nouveau dissipateur virtuel dont la température de l’eau est toujours de 
16°C. Par rapport au modèle précédent considéré comme la référence, la température maximum 
de jonction est diminuée de 10°C (sur une amplitude max Tjmax-Tcase de 25°C) et la résistance 
thermique en face arrière est sensiblement diminuée : elle est divisée d’environ 40%. Le 
refroidissement double face permet aussi de réduire le gradient de température relatif sur la puce 
(Tjmax-Tjmoy)/Tjmoy de 9% (simple face) à 6% (double face). 
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3.2.3 Modélisation des modules DLB et WB en 3D 
Pour mieux se rendre compte de l'impact des connexions DLB et WB sur leur assemblage 
des points de vues thermique, thermomécanique voire électromagnétique (cf. Annexe A), le seul 
modèle 2D a ses limites. C’est pourquoi le passage à une modélisation en 3D est inévitable si l’on 
veut prendre en compte de nouveaux phénomènes de manière réaliste comme l’effet Joule des 
interconnexions. 
 
 Présentation du modèle 3D 
Pour ce faire, toutes les données géométriques connues sur les deux modules de puissance 
ont été transmises à l’un de nos ingénieurs du LAPLACE : Maël Durand. Spécialiste CAO/DAO sous 
AutoCAD, il a pu réaliser les modèles 3D ci-dessous à l'aide du logiciel Inventor et de fichiers STP. 
Ceux-ci ont été par la suite importés directement sous COMSOL Multiphysics pour pouvoir être 
reparamétrés et simulés. Cependant, l’importation ne se faisant pas sans accroche, un nettoyage 
des arêtes et des points a parfois été nécessaire. 
 
Module CT300DJB060 (WB) Module CT600DJH060 (DLB) 
  
  
Fig. 3-43 Présentation des modèles 3D des modules WB et DLB réalisés sous Inventor puis simulés sous 
COMSOL Multiphysics 
 Premières simulations thermiques 3D et recalage du modèle 
Sur une première simulation « brute », de très forts écarts apparaissent avec les résultats 
expérimentaux de la résistance thermique du module DLB, comme illustré sur la Fig. 3-44 ci-
dessous (0,11°C.W-1 en réel contre 0,05°C.W-1 en simulation). Ces premiers résultats montrent 
bien que le modèle doit être recalé en 3D avec la réalité et, pour ce faire, le paramètre incertain à 
faire évoluer est la conductivité thermique de la couche TCIL (annoncée à 12W.m-1.K-1 par le 
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constructeur). Cependant, les pertes Joules au sein du DLB, des joints de brasure et du leadframe 
inférieur contribuent à l’échauffement de la puce et pourraient expliquer ces écarts. 
 
 
Fig. 3-44 Simulation thermique 3D d'un module DLB avec une conductivité thermique du TCIL à 12W.m-1.K-1 
En divisant d’abord par deux la conductivité thermique du TCIL, puis en ajustant sa valeur 
à 5W.m-1.K-1, on parvient à retrouver l’ordre de grandeur et des valeurs cohérentes avec 
l’expérimentation. C’est logique car la Rth calculée en 3D est plus grande qu’en 2D, de par les effets 
de bord absents en 2D. Bien que dans notre cas, cette conductivité thermique soit l’inconnue 
principale, il reste d’autres propriétés physiques aux valeurs définies arbitrairement, ne 
connaissant pas avec précision la composition des brasures ou de la résine par exemple. Une 
rapide étude de sensibilité a permis de montrer que même en modifiant la conductivité thermique 
de celles-ci, celle du TCIL reste le paramètre ayant le plus d’influence sur les performances 
thermiques du module de puissance. 
 
Conductivité 
thermique du TCIL 
𝛌𝐓𝐂𝐈𝐋
= 𝟏𝟐𝐖.𝐦−𝟏. 𝐊−𝟏 
𝛌𝐓𝐂𝐈𝐋
= 𝟔𝐖.𝐦−𝟏. 𝐊−𝟏 
𝛌𝐓𝐂𝐈𝐋
= 𝟓𝐖.𝐦−𝟏. 𝐊−𝟏 
Tcase [°C] 41,92 40,64 40,19 
TJ moyen [°C] 54,35 59,61 61,61 
TJ Max [°C] 59,90 65,57 67,73 
P [W] 250 250 250 
    
Rth (TJ moyen) [°C.W-1] 0,05 0,08 0,09 
Rth (TJ Max) [°C.W-1] 0,07 0,10 0,11 
Tab. 3-9 Recalage des modèles lors du passage de 2D à 3D. Calcul des Rth avec modification de la conductivité 
thermique du TCIL 
Ces simulations purement thermiques, permettent de comparer objectivement les 
performances thermiques en face arrière de ces modules, à mêmes matériaux et même 
conductivité, ainsi que l’impact du DLB sur ces mêmes performances. 
 
NB : La température Tcase est calculée par intégration de la température sur une surface de 0,5mm2 
afin d’être plus représentatif de la réalité. Pour ce qui est de la température de jonction moyenne, 
elle est obtenue par intégration volumique de la température dans le volume de la puce IGBT. Enfin, 
uniquement la partie low-side des modules sera calculée, étant donné la complexité et la symétrie 
centrale existante au niveau de la géométrie (même si ce n’est pas réellement le cas pour le DLB). 
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Avec une puissance à dissiper de 200W uniformément répartie dans le volume de la puce 
(les autres paramètres de convection et de température d’eau froide étant les mêmes que pour les 
simulations 2D), on remarque tout d’abord que la température maximum de 55°C est atteinte par 
le module DLB (50°C pour le module WB). La puce étant plus centrée sur le dissipateur thermique 
du module WB, le cône de chaleur a plus de latitude pour s’épanouir que dans le cas du DLB. 
Néanmoins, on constate que la température moyenne au sein du module DLB augmente plus que 
dans le cas du WB. Le clip de cuivre permet d’homogénéiser la température au sein du module 
avec son effet de « drain thermique » même si son effet est limité par les brasures très épaisses 
(550µm) en face avant de la puce, dont la conductivité thermique n’est « que » de 58W.m-1.K-1 
comparée à celle de l’aluminium à 238W.m-1.K-1. Notons, toutefois, que ces résultats ne tiennent 
compte ni de la résistance de connexion entre les pieds de bonding et la puce semi-conductrice, ni 
de l’effet Joule des interconnexions, ces comportements changent complètement par la suite grâce 
aux simulations électrothermiques. 
 

















Fig. 3-46 Cartographie de la température au sein du module DLB pour 200W dissipés dans le volume de la 
puce IGBT 
A l’issue de ces simulations 3D, la résistance et l’impédance thermiques de chaque 
technologie ont été calculées : 
 
Module 𝐂𝐓𝟑𝟎𝟎𝐃𝐉𝐁𝟎𝟔𝟎 (WB) CT600DJH060 (DLB) 
Tcase [°C] 25,45 29,90 
TJ moyen [°C] 45,17 50,67 
TJ Max [°C] 49,60 55,37 
P [W] 200 200 
   
Rth (TJ moyen) [°C.W-1] 0,12 0,13 
Rth (TJ Max) [°C.W-1] 0,10 0,10 
Tab. 3-10 Synthèse des mesures de température et calculs des résistances thermiques 
Tout comme lors des essais expérimentaux, on retrouve une résistance thermique 
quasiment équivalente entre les deux technologies. Comme dit précédemment, les deux 
assemblages ayant un empilement similaire entre la puce et la semelle thermique, ce résultat 
paraît logique et n’apporte pas d’éléments critiques à l’avantage de l’une ou l’autre technologie. 
En revanche, s’agissant de l’impédance thermique, des différences sont clairement notables. 
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Fig. 3-47 Impédances thermiques des modules WB et DLB à iso-paramètres (200W) 
Le graphique ci-dessus représente l’évolution de l’impédance thermique des deux 
modules entre 1ms et 10s. Contrairement à ce qui était attendu, c’est bien le module WB qui 
possède encore la meilleure dynamique thermique. Ce résultat surprenant peut, encore une fois, 
être expliqué par les deux couches très épaisses de brasure SAC entre le clip et la puce IGBT ainsi 
que le nouveau placement de la puce sur le dissipateur thermique. Cette tendance est bien 




 Simulations électrothermiques : analyse des contraintes et de la répartition du 
courant 
Afin d’être plus représentatif de l’utilisation en conditions réelles de ces modules de 
puissance et d’apporter de nouveaux éléments de comparaison, un couplage électrique et 
thermique a été opéré pour générer des pertes par effet Joule. En effet, pour les simulations 
précédentes, un terme source (le volume de la puce) dissipait de manière uniforme les 200W 
imposés dans tous les domaines d’étude, or la réalité est tout autre. Quand bien même la puce 
IGBT est le lieu de pertes importantes, celles créées par effet Joule dans les interconnexions le sont 
tout autant. Aussi, et dans le but d’être le plus représentatif possible, nous avons modélisé la 
métallisation de la puce en face avant à l’aide de la fonctionnalité « couche mince ». Celle-ci permet 
de ne pas modéliser ni de mailler géométriquement les couches dites minces (ici 5µm) mais de 








Grâce à ces simulations couplées, les lignes de courant et leur répartition sont observables 
au sein du module et de l’interconnexion de puissance. D’autre part, la puce semi-conductrice 
étant par défaut non conductrice si non commandée, sa conductivité électrique (σ) est recalculée 
pour obtenir un élément purement résistif équivalent dissipant la même puissance. 
 
Modules CT300DJB060 (WB) et CT600DJH060 (DLB) 
P [W] 200 
V [V] 1 
I [A] 200 
R [Ω] 5E-3 
𝝈 [S.m-1] 2,248E02 
Tab. 3-11 Paramètres utilisés pour les simulations électrothermiques 
Pour bien mettre en évidence les pertes par effet Joule au sein de chaque module, 
l’approche est volontairement différente ici. Les pertes totales générées sont les mêmes (200W) 
mais elles le sont dans un fonctionnement classique, c’est-à-dire via une injection d’un courant de 
200A à travers une puce présentant une résistance de 5mΩ. 
 
L’injection de courant se fait logiquement par la cosse de puissance à l’extérieur du module 
de puissance. Puisque seule une moitié du module est modélisée dans le cas présent, la masse est 
représentée par la face inférieure du dissipateur thermique en contact avec le TCIL. 
  
MODELISATION MULTIPHYSIQUE ET REDESIGN DU MODULE DLB 
  137 




















Fig. 3-49 Cartographie thermique et répartition des lignes de courant au sein du module DLB à 200A 
En observant les lignes de courant sur les deux types d’interconnexion, on retrouve ce qui 
les caractérise l’une et l’autre, à savoir que le courant est réparti de manière homogène dans le 
volume du clip massif de cuivre (DLB) alors que pour les WB, certains fils sont parcourus par plus 
de courant que d’autres, la densité de courant pouvant varier de 200kA.m-2 à 400kA.m-2. La 
conséquence directe est que la température est légèrement plus homogène en surface de puce 
dans le cas du DLB que dans le cas du WB (cf. Fig. 3-50 ci-après). 
MODELISATION MULTIPHYSIQUE ET REDESIGN DU MODULE DLB 
  139 









Fig. 3-50 Température à la surface de la puce IGBT sur les deux modules WB et DLB 
Sur le DLB, le cône de chaleur est clairement décentré par rapport au centre de la puce. Il 
existe deux raisons à cela : premièrement, le clip de cuivre et la diode « froide » agissent tous deux 
comme sources froides et absorbent une partie du flux pour le distordre vers un côté ; 
deuxièmement, le clip et les deux brasures ne recouvrent que les 2/3 de la surface de la puce. Ceci 
étant dit, aucun point particulièrement chaud n’est à déplorer sur cette cartographie de la 
température. Il existe clairement un flux de chaleur se propageant de la puce vers le clip, jouant 
bien le rôle d'un collecteur de chaleur. 
 
Sur le module WB, le cône de chaleur n'est que légèrement décentré et on remarque tout 
de suite plusieurs points plus chauds que la moyenne, correspondants aux pieds des fils de 
bonding. Cette caractéristique est l’une des faiblesses principales de ce type d’interconnexion. 
Comme vu précédemment, les bondings génèrent beaucoup de pertes par effet Joule ; ce flux vient 
alors s’ajouter à celui dissipé par la puce et surchauffe l’ensemble. Il existe clairement un flux de 
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chaleur se propageant des fils vers la puce, alors que le clip permettait à l'inverse d'extraire un 
flux de chaleur de la puce vers la connexion. 
 
Module CT300DJB060 (WB) CT600DJH060 (DLB) 
VCosse [V] 1,019 1,185 
VPuce [V] 1,001 1,000 
I [A] 200 200 
J Max [A.m-2] 8,73E+05 8,92E+05 
R [Ω] 8,94E-05 9,248E-04 
REqu [Ω] 5,09E-03 5,95E-03 
T Max IGBT [°C] 51,4 60,1 
Tab. 3-12 Calcul de la résistance de connexion WB Vs DLB et résistant totale équivalente 
En mesurant la différence de potentiels aux bornes de chaque interconnexion, la 
résistance électrique équivalente du DLB apparaît être dix fois inférieure à celle des fils de 
bonding. D’un point de vue purement fonctionnel, c’est un avantage non négligeable à prendre en 
compte lors d’un design de module de puissance, surtout pour des applications BT où les niveaux 
de courant peuvent atteindre plusieurs centaines d’ampères.  
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3.2.4 Nouveau design d’un module avec fusibles intégrés sur DLB 
Le chapitre 2 nous a permis de mettre en évidence le très bon comportement en mode 
« fail-to-short » du module de puissance s’appuyant sur la technologie du DLB. Néanmoins, dans 
le cas de figure où les conditions de fonctionnement ou l’architecture du convertisseur de 
puissance ne se prêtent pas à l’utilisation de ce mode de défaut, des éléments d’isolement passifs 
ou actifs sont indispensables, dans le but de séparer le module défaillant des organes sains. 
 
Partant de ce postulat, deux options s’offrent à nous : 
- Ajouter des composants d’isolement externes ; 
- Ou opter pour un re-design du module, afin d’obtenir le mode de défaut voulu « fail-to-
open ». 
 
C’est dans cette deuxième optique que le module de puissance DLB a été repensé, sur la 
base des travaux de Z. Dou [11] effectués durant sa thèse. La géométrie du DLB se prête bien à un 
re-design de son clip de par sa largeur et son épaisseur, c’est pourquoi nous avons imaginé un 
nouveau clip de cuivre rallongé, incluant des constrictions fusibles dimensionnées selon un I²T 
donné. 
 
Ci-dessous, la géométrie des constrictions fusibles à dimensionner : 
 
 
Fig. 3-51 Géométrie de N constrictions fusibles sur lame de cuivre amincie 
Partant de l’expression du I²T ci-dessous, il est possible d’exprimer la section S en fonction 
du nombre de constrictions N, en se basant sur une modélisation thermique en régime 









1 + 𝛼(𝜃𝑓𝑢𝑠𝑖𝑜𝑛 − 𝜃𝑟𝑒𝑓)











De la même manière, la section géométrique peut s’exprimer par une relation simple : 
 
{
𝐿 = 𝑁(𝜙 + 𝑙)
𝑆 = 𝑒 × 𝑙
⟹ 𝑆 = 𝑒 (
𝐿
𝑁
− 𝜙) Eq. 3-16 
 
En simplifiant encore la relation en ajoutant un facteur de forme géométrique f au 
diamètre de perçage tel que 𝜙 = 𝑓. 𝑒, on obtient la relation suivante : 
 
𝑆 = 𝑒 (
𝐿
𝑁
− 𝑓. 𝑒) Eq. 3-17 
 
Le tracé de ces deux expressions en fonction du nombre de constrictions N met en 
évidence des points d’intersection entre les deux courbes. Ces intersections nous donnent des 
dimensionnements possibles respectant à la fois la géométrie imposée (largeur du clip) et la 
valeur d’I²T. Pour une valeur d’I²T de 7200A2.s, un clip en cuivre de 12mm de large et d’épaisseur 
650µm, on obtient la représentation graphique ci-dessous de la section de constriction utile en 
fonction du nombre de constrictions fusibles N. 
 
 
Fig. 3-52 Détermination du nombre de constrictions fusibles N pour un I²T = 7200A².s et un courant nominal 
I=200A 
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 Présentation du nouveau design 
Tous les paramètres étant maintenant connus, le design ci-dessous a été réalisé sous 
COMSOL Multiphysics en prenant comme base le même modèle 3D utilisé pour les simulations 
précédentes. Les constrictions fusibles réalisées sur le clip de cuivre doivent « baigner » dans du 
sable sec. C’est pourquoi une cavité a été creusée dans la résine tout autour des constrictions, ce 
volume sera considéré comme ayant les propriétés thermiques du sable sec. Enfin, un couvercle 
de céramique d’environ 1mm d’épaisseur vient refermer la cavité renfermant le sable et les 
constrictions. 
Une nouvelle rangée de constrictions fusibles a été rajoutée tout simplement pour assurer 
la tenue en tension et éviter tout claquage diélectrique. Une rangée simple pouvant tenir environ 
150V à 250V, l’ajout de la seconde rangée permettrait d’atteindre les 300V à 500V. Ainsi, le design 
est plus représentatif d’une application concrète finale. 
 










Des premières simulations électrothermiques ont permis d’évaluer l’échauffement de la 
zone de constrictions fusibles. En effet, les zones amincies sont potentiellement susceptibles de 
chauffer de manière intense, étant donné que les lignes de courant sont pincées à ces endroits. 
 
Pour ces simulations, tous les paramètres sont restés identiques aux simulations 
électrothermiques du DLB, soit 200A pour 1V aux bornes de la puce IGBT donc une puissance 
dissipée de 200W. 
 






Fig. 3-54 Cartographie de la température au niveau des constrictions fusibles du nouveau design DLB pour 
200W dissipés dans le volume de la puce IGBT 
Comme on pouvait s’y attendre, la zone de constriction amène des températures élevées 
de 120°C à 150°C. La cosse terminale n'étant pas refroidie dans la modélisation, celle-ci est 
également à très haute température. Il est aussi possible de réduire cet échauffement en écartant 
les deux rangées de constrictions ou en épaississant celles-ci. Sans oublier que, d’une part le sable 
est ici modélisé comme un volume homogène et uniforme et que, d’autre part, dans un cas concret, 
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la cosse extérieure est censée être rattachée à un conducteur d’une température potentiellement 
inférieure et qui peut drainer cet important flux de chaleur. 
 
Pour aller plus loin dans cette étude de nouveau design, une étude par simulation 
thermomécanique permettrait d’évaluer les contraintes de déformation potentielles susceptibles 




Ce chapitre de la thèse analyse les performances thermiques statiques et dynamiques, puis 
électriques et électromagnétiques des deux technologies mises en œuvre. 
 
En effet, le DLB est une nouvelle brique technologique dans la conception et la fabrication 
de modules de puissance et amène avec lui son lot d’avantages mais aussi d’inconvénients. Comme 
vu dans le chapitre précédent, ses performances en mode « fail-to-short » ne sont plus à prouver 
en comparaison du standard WB. Cependant, une nouvelle étude comparative entre ces deux 
types d’interconnexion était nécessaire, afin de mettre en lumière la plus-value associée à 
l’utilisation du DLB, dans un mode de fonctionnement classique. 
 
Grâce à une plateforme expérimentale mise au point par nos soins et sur la base des 
travaux de Benoit Thollin, nous avons pu constater que les résistances thermiques étaient 
quasiment équivalentes. Ce premier constat n’est pas surprenant étant donné que l’assemblage 
entre la puce et la semelle thermique de cuivre est rigoureusement le même, si ce n’est que la puce 
est placée différemment en surface du dissipateur thermique. Quant à l’impédance thermique, les 
résultats à la fois expérimentaux et par simulation montrent que le DLB ne semble pas amener 
d'amélioration sur la caractéristique Zth(t). Toutefois le DLB permet de réaliser des composants à 
refroidissement double face, réduisant d’environ 40% la résistance thermique. 
 
D’un côté, la résistance du DLB étant dix fois inférieure à celle des bondings, cela permet 
de diminuer les pertes dues à l’interconnexion, et notamment la chute de tension qui est un 
paramètre important pour des applications BT / fort-courant. De plus, le DLB homogénéise la 
répartition du courant au sein de l’interconnexion et de la puce, ce qui rend le composant plus 
robuste face aux surcharges en courant. 
 
De l’autre, le module filaire voit son courant se répartir inéquitablement entre ses 
différents bondings qui, à l’inverse du DLB, jouent le rôle de sources de chaleur. Dès lors, il est 
compréhensible de retrouver dans le module DLB la même puce (en dimensions) pour un calibre 
en courant deux fois supérieur, le WB étant limitant de ce point de vue-là. On peut toutefois se 
demander s’il ne s’agit pas d’un déclassement en calibre des puces IGBT dans les modules de 
puissance WB. Le dernier point important est l’inductance parasite d’interconnexion supposée 
minimisée dans le cas du DLB. D’après nos simulations, elle se révèle être deux fois supérieure au 
WB mais de nouvelles simulations, plus poussées et prenant en compte la totalité de la maille, sont 
nécessaires pour conclure de manière définitive à ce sujet. 
 
Au final, pour les composants de puissance, le DLB s’impose comme une évolution au WB 
sur le plan fonctionnel, ainsi que sur le plan de sa tenue aux régimes de surcharge et de court-
circuit. Néanmoins, sa tendance à présenter un mode de défaut de type « fail-to-short » peut être 
un inconvénient d’un point de vue de la sécurité électrique. Nous avons donc imaginé un nouveau 
design du clip de cuivre comportant cette fois des constrictions de type fusibles, permettant la 
séparation du module en cas de défaut. Ces premiers résultats permettent, à titre indicatif, 
d’attester de la faisabilité du design d’un point de vue thermoélectrique, mais des simulations plus 
poussées et prenant en compte la nature granulaire du sable mériteraient d’être envisagées. 
 
Enfin, le chapitre suivant, qui est aussi le dernier de ce mémoire, aura pour objectif la 
démonstration de la capacité d’endurance d’un module DLB préalablement détruit au cœur d’un 
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Lors de la conception d’un onduleur de puissance, si la fonction de tolérance à la panne 
doit être implémentée, il est alors crucial de bien connaître les modes de défaut des composants 
de puissance intégrés à l’architecture (circuit-ouvert ou court-circuit ?). En fonction de l’un ou de 
l’autre, les stratégies de sécurisation de la panne à adopter sont différentes. Faut-il isoler le défaut 
ou s’en servir pour poursuivre la mission, et pendant combien de temps ? C’est justement à ces 
questions que ce chapitre va essayer de répondre dans le cas de la technologie du DLB développée 
par Mitsubishi Electric. 
 
Après avoir rappelé succinctement ce qu’est la fiabilité dans l’industrie automobile, plus 
particulièrement dans l’hybridation ou l’électrification de la propulsion automobile, nous en 
rappellerons les mécanismes connus au niveau de l’onduleur de puissance embarqué, puis les lois 
mathématiques permettant de modéliser la fiabilité d’un élément, pour en réaliser la prédiction 
de manière probabiliste. 
 
Par la suite, nous détaillerons différentes architectures à tolérance de panne et nous les 
comparerons sur divers critères (nombre d’éléments actifs/passifs, puissance disponible en mode 
dégradé, courant post-défaut, etc.). En parallèle, nous essaierons d’indiquer quelle est la 
technologie d’interconnexion (WB ou DLB) qui, alliée au bon encapsulant, se prête le mieux au 
mode de défaut « voulu » pour telle ou telle topologie. 
 
Enfin, nous terminerons ce chapitre et ce mémoire sur un essai en conditions réelles. Un 
module DLB, préalablement détruit, a été monté sur un onduleur six-bras alimentant une machine 
asynchrone à rotor bobiné, dont la stratégie à tolérance de panne adoptée ici est basée sur le 
principe du 6 phases vers 3 phases, comme décrit plus loin. Ainsi, le module DLB, dont le mode de 
défaillance a été caractérisé auparavant, a été testé dans cette configuration pendant plus d’une 
centaine d’heures, afin d’en éprouver une nouvelle fois sa robustesse tout en mettant à nouveau 
en évidence le phénomène de reformage métallique.  
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4.1 Aspects sécuritaires dans les véhicules hybrides 
et électriques 
Alors que dans un véhicule thermique, l’unique circuit électrique est alimenté par des 
niveaux de tension s’échelonnant entre 12V et 14V, comme vu précédemment, les voitures 
hybrides déjà disponibles sur le marché disposent de plusieurs niveaux de tensions, allant de 12V 
à 650V en continu. 
 
Partant de ce constat, des réglementations inédites d’aspect sécuritaires ont vu le jour , 
dont la plus connue est l’ISO 6469. Cette norme internationale est divisée en trois parties 
distinctes : 
 
- Partie 1 - Système de stockage d'énergie rechargeable (RESS) à bord du véhicule : Les 
exigences des RESS embarqués des véhicules routiers électriques, dont les véhicules à 
batterie (BEV), les véhicules à pile à combustible (FCV) et les véhicules hybrides (HEV) ; 
le souci étant la protection des personnes à l'intérieur et à l'extérieur du véhicule, ainsi 
que la protection de l'environnement du véhicule [1] ; 
 
- Partie 2 - Mesures de sécurité fonctionnelle et de protection contre les défaillances du 
véhicule : Les exigences des mesures de sécurité fonctionnelle et les exigences de 
protection contre les défaillances relatives aux dangers spécifiques aux véhicules routiers 
électriques dont les BEV, les FCV et les HEV [2] ; 
 
- Partie 3 - Protection des personnes contre les chocs électriques : Elle spécifie les exigences 
relatives aux systèmes de propulsion électriques et, le cas échéant, aux systèmes 
électriques auxiliaires raccordés galvaniquement, des véhicules routiers électriques, pour 
la protection des personnes à l'intérieur et à l'extérieur du véhicule contre un choc 
électrique [3]. 
 
Ces nouveaux modes de transport amènent de nouvelles exigences, liées à la sécurité et la 
fiabilité des équipements embarqués sur toute la durée d'usage, tout particulièrement sur les 
constituants de l’électronique de puissance. En effet, les niveaux de densité de puissance 
demandés aux applications embarquées en propulsion automobile, les faibles volumes sous capot 
disponibles, les températures extrêmes, l’humidité, les vibrations, les chocs mécaniques, 
l’étanchéité, la capacité de refroidissement des équipements électriques, etc. sont autant de 
contraintes à prendre à compte. La connaissance des modes de défaillance des constituants est 
aussi une activité importante pour concevoir les éléments de protection, alarmes ou plus en 
amont, les techniques de surveillance et/ou de diagnostic agissant en prévention. Cette dernière 
approche est toutefois encore peu développée sur l'électronique de puissance des véhicules pour 





4.2 Fiabilité et mécanismes de défaillance 
4.2.1 Les différents types de défaut dans un groupe de convertisseur 
d’énergie 
Brique élémentaire de tout convertisseur statique d’énergie, la cellule de commutation ou 
bras d’onduleur est composée de deux interrupteurs semi-conducteurs bidirectionnels en courant 
(dans notre cas deux IGBT avec leur diode connectée en antiparallèle), de leur driver (commande) 
les pilotant de manière complémentaire, et d’une charge.  
 
Du point de vue de l’onduleur de puissance, on peut distinguer deux catégories de 
défaillance : les défaillances internes à l’onduleur et celles externes à l’onduleur. On considère ici 
un système classique d’onduleur trois-bras alimentant une machine électrique triphasée. 
 
Les défaillances internes : 
 
- Semi-conducteur  court-circuit, claquage sur surtension, emballement thermique 
amenant le court-circuit du bras puis de l'alimentation et partiellement du moteur ; 
- Semi-conducteur  interrupteur ouvert par défaut du driver ou décollement des pieds de 
WB ; 
- Ou l'ouverture du bras amenant une conduction intermittente par les diodes ; 
- Ouverture du condensateur de filtrage par vieillissement ou destruction de son 
interconnexion ; 
- Court-circuit du condensateur de filtrage par le diélectrique. 
 
A titre d’exemple, le vieillissement et la fatigue des composants sont un des mécanismes naturels 
de défaillance du module. Il s’explique par le principe physique appelé « déformation bilame ». Ce 
phénomène est impossible à éviter à partir du moment où deux couches possédant des propriétés 
thermomécaniques différentes sont en contact (coefficient de dilatation thermique i) [4]. 
 
 
Fig. 4-1 Phénomène du bilame suite à l'assemblage de deux matériaux aux propriétés différentes [5] 
Les défaillances externes : 
 
- Court-circuit d’une, de deux ou de trois phases de la machine électrique sur claquage 
interne de l'isolation moteur ; 
- Ouverture d’une phase de la machine électrique ; 
- Défaillances des capteurs (courants, position, vitesse, etc.) et de l'électronique ; 
- Défaillance de la commande issue de l’ECU ; 
- Défaillance d’un convertisseur auxiliaire (ex : convertisseur 12V DC/48V DC en amont de 
l’onduleur) ; 
- Défaillance de la source d’énergie (batteries, supercondensateurs, etc.) : défaut 
d’isolement (diélectrique), claquage, emballement, etc. 
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Dans le milieu de l’industrie automobile, et plus particulièrement dans le domaine de 
l’hybridation 48V, les ingénieurs doivent composer avec une contrainte supplémentaire. En effet, 
quand il s’agit de dimensionner les éventuels éléments de protection du système de conversion 
d’énergie embarqué, la BT ajoutée aux longs câbles électriques de faible section (inductifs et donc 
résistifs), amène à des niveaux de courant de court-circuit si faibles qu’il devient difficile voire 
impossible de se reposer sur l’emploi de fusibles standards ou même des fils de bonding. 
 
 
Fig. 4-2 Exemple d'un module WB VALEO en court-circuit (0,9V et 90A continu) 
Mis à part l’ajout d’un disjoncteur de type continu relativement cher et encombrant, une 
autre alternative serait envisageable. La société suédoise Autoliv fabrique des équipements de 
sécurité passive (ceintures de sécurité) et de sécurité active (airbags) pour l'automobile. A ce titre, 
elle produit depuis plus d’une dizaine d’années des interrupteurs/sectionneurs pyrotechniques 
dénommés « Pyroswitch ». Ces dispositifs de sécurité sont capables de déconnecter l’alternateur 
ou le démarreur de la batterie DC en cas d’accident et ce, en moins de 0,2ms [6]. 
 
 
Fig. 4-3 Photographie et schéma d'un Pyroswitch PSS2 (Pyrotechnic Safety Switch) [6] 
Sous l’impulsion d’un signal de commande envoyé par l’ECU suite à la détection du choc 
du véhicule (généralement via un accéléromètre), le Pyroswitch se déclenche et la lame déplacée 





4.2.2 Taux de défaillance et fiabilité 
D'une manière générale, la fiabilité au sens de l’AFNOR (Association Française de 
Normalisation) est définie ainsi : « La fiabilité est la caractéristique d’un dispositif exprimée par 
la probabilité que ce dispositif accomplisse une mission requise dans des conditions d’utilisation 
et pour une durée d’utilisation déterminées ». Ce critère, associé à d’autres notions comme la 
disponibilité, la maintenabilité, la sécurité et la sûreté de fonctionnement (ou fiabilité globale 
comme le définissent les anglo-saxons), est maintenant devenu prépondérant dans l’industrie 
automobile et reste un leitmotiv pour tout équipement embarqué [7]. 
 
NB : Les définitions et expressions qui suivent dans cette partie sont issues du document référencé en 
fin de chapitre [8].  
 
La « mortalité » instantanée 𝐹(𝑡) peut s’exprimer par le rapport du nombre de composants 
ou d’équipements toujours en fonction à l’instant t (𝑁𝑡𝑗≤𝑡) sur le nombre initial de composants ou 








Cette fonction représente la probabilité qu’un élément choisi au hasard soit défaillant 
avant l’instant t. Vient naturellement la fonction complémentaire, plus optimiste, appelée 
« fiabilité » ou « survie », notée ici R(t) : 




Fig. 4-4 Représentation graphique des fonctions associées F et R [8] 
On définit alors, la densité de défaillance à l’instant t comme étant le taux de variation de 
la fonction F(t) par : 
 
𝑓(𝑡) =








Ou encore à l’aide de la fonction de fiabilité R(t) : 
 
𝑓(𝑡) = −
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Concrètement, la probabilité qu’une défaillance se produise sur un intervalle [𝑡; 𝑡 + 𝛥𝑡], 




















En reprenant, les équation Eq. 4-2, Eq. 4-5 et Eq. 4-6, nous obtenons : 
 
𝜆(𝑡) =
𝑛(𝑡 + 𝛥𝑡) − 𝑛(𝑡)
(𝑁 − 𝑛(𝑡)). 𝛥𝑡
=
𝛥𝑛
(𝑁 − 𝑛(𝑡)). 𝛥𝑡
  Eq. 4-9 
Avec : 
- 𝜆 (𝑡) : le taux de défaillance à l’instant t ; 
- 𝑓 (𝑡) : la densité de défaillance à l’instant t ; 
- 𝐹 (𝑡) : la loi de défaillance (ou fiabilité complémentaire) du composant à l’instant t ; 
- 𝐹′(𝑡) : la dérivée temporelle de 𝐹(𝑡) ;  
- 𝑅 (𝑡) : la loi de fiabilité du composant à l’instant t ; 
- 𝑅′(𝑡) : la dérivée temporelle de 𝑅(𝑡). 
 
Ce qui nous amène à résoudre une équation différentielle de premier ordre : 
𝜆. 𝑅(𝑡) + 𝑅′(𝑡) = 0 
Eq. 4-10 
 




𝐹(𝑡) = 1 − 𝑒−𝜆𝑡
  Eq. 4-11 
 
En considérant un taux de défaillance constant , il est possible d’estimer le temps moyen 
entre l’apparition de deux défaillances (ou MTBF) par intégration de la loi de fiabilité 
exponentielle : 













Parmi les lois de probabilité utilisées en fiabilité, on distingue deux catégories :  
- Les lois discrètes, telles que la loi Uniforme, la loi de Bernoulli, la loi de Poisson, 
etc. ; 
- Les lois continues, comme la loi de Cauchy, la loi de Fischer ou encore la loi de 
Weibull. 
C’est d’ailleurs de cette loi de Weibull dont nous allons discuter dans les lignes suivantes. 
En effet, celle-ci peut modéliser des données asymétriques vers la droite, vers la gauche ou 
symétriques. Ainsi, cette loi permet d'évaluer la fiabilité d'un produit dans diverses applications, 
notamment dans le cas de tubes électroniques, de condensateurs, de roulements à billes, de relais 
et de la résistance de matériaux. Elle peut également modéliser une fonction de risque 
décroissante, croissante ou constante, ce qui permet ainsi de décrire toutes les phases de la durée 
de vie d'un produit et en particulier son vieillissement. 
 
La loi de Weibull balaie toute une famille de lois, tout comme la loi exponentielle ou encore 
la loi normale (respectivement 𝛽 = 1 et 𝛽 = 3). 
 
La nouvelle fonction de fiabilité ici s’exprime par : 
 


















 Eq. 4-14 
Avec : 
- 𝛾 : le paramètre de position sur ] − ∞; +∞[ ; 
- 𝜂 : le paramètre d’échelle ou de centrage, représentant la moyenne (𝜂 > 0) ; 
- 𝛽 : le paramètre de forme (𝛽 > 0). 
 
Exemple de représentation et de modélisation par loi de Weibull généralisée, et influence 
du paramètre 𝛽 : 
 
 
















Taux de défaillance observé 
Taux de défaillances constant
Taux de défaillances précoces
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De plus, une valeur de 𝛽 comprise entre 1,5 et 2,5 traduit un phénomène de fatigue alors 
qu’entre 3 et 4 on parlera d’usure. 
 
En ce qui concerne le paramètre 𝛾 : 
- Si 𝛾 < 0, alors une défaillance est probablement déjà présente avant la mise en route 
du dispositif ; 
- Si 𝛾 = 0, alors une probabilité de défaillance sera présente à la mise en service ; 
- Enfin si 𝛾 > 0, alors la probabilité qu’une défaillance survienne dans les premiers 
instants d’utilisation du composant est nulle. 
 









Fig. 4-6 Exemple de représentation graphique d'une fonction de mortalité F (a) et de sa fonction de 
défaillance λ (b) 
Grâce à cette formulation particulière qui, représentée graphiquement prend la forme 
d’une « baignoire », on peut distinguer trois grandes catégories de causes de non-fiabilité : 
 
- Les défaillances de jeunesse, principalement liées à des défauts de qualité, des erreurs 
de process de la fabrication, le transport ou la mise en service du composant. 
L’exposant de la loi de Weibull est proche de zéro.  Le taux de défaillance décroît avec 
le temps ; 
 
- Les défaillances durant la vie utile, correspondant à un usage nominal. Cette transition 
entre un taux décroissant et un taux croissant se traduit par une zone quasi-plate 
mettant en jeu une superposition de mécanismes liés à la fois à des défauts de qualité 
aléatoirement distribués et activés à faible énergie combinés à des précurseurs de 
vieillissements par accumulation.  Le taux est bien souvent considéré comme constant 
dans cette plage, indépendant du temps d’utilisation du composant (e.g. les 
rayonnements cosmiques pouvant entraîner un phénomène d’avalanche et une 
rupture dans le volume du composant) ; 
 
- Les défaillances de fin de vie ou d’usure, par accumulation d'endommagement. Le taux 
augmente avec le temps d’utilisation sous contrainte du composant (ex : la corrosion 
et l'accumulation d'énergie de déformation visco-plastique par cycles thermiques). 
L'exposant de la loi de Weibull est de plusieurs unités. Dans ce régime, la loi de Weibull 
est souvent remplacée par une loi de fatigue ou loi de cyclage de type Cofin-Manson, 
formulée en Nc = k/contrainteL'exposant  est de l'ordre de 5 à 9 pour du 
vieillissement fragile (ex : chocs thermique sur puce silicium) et de l'ordre de 3 à 5 sur 




l'assemblage). Une loi d'Arrhenius permet de prendre en compte l'effet de la 
température. 
 
Cependant, dans le domaine de l’automobile, il est très complexe voire quasiment 
impossible de réaliser rigoureusement de telles campagnes de test en fiabilité, étant donné les 
cadences et volumes de production. En effet, la durée fonctionnelle de vie minimum d’un 
composant d’électronique de puissance dans ce domaine doit être d’environ 7.000 heures 
cumulées sur une quinzaine d'années (50.000 heures cumulées en avionique et 150.000 heures 
cumulées en ferroviaire). Ainsi, pour un taux de fiabilité inférieur à 10-9/h, cela nécessiterait de 
réaliser le même test sur 100.000 composants en simultané, et ce, pendant 10.000 heures 
consécutives (plus d'une année !) pour obtenir une bonne estimation du temps moyen jusqu’au 
défaut (MTTF). Bien que disponibles dans les recueils (MIL-HDK-RDF, FIDES), les données sont 
délicates à utiliser, difficile à justifier et ont un domaine de validité mal connu. La description des 
modèles est nettement mieux établie en régime de vieillissement par des modèles physiques 
d’endommagement des composants. La pratique de campagnes de vieillissement accéléré du 
composant est obtenue à moindre coût (financier et horaire) puis soigneusement extrapolé en 
régime nominal. 
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4.3 Topologies sécurisées à tolérance de panne 
autour du mode de défaillance du module de 
puissance 
La topologie double triphasée, soit deux fois trois-bras d'onduleur, employée 
principalement ici pour réduire les contraintes sur les interrupteurs de puissance, ouvre des 
possibilités intéressantes pour assurer des fonctionnalités (même limitées) en cas de défaillance 
au sein de l’onduleur. Cette architecture repose sur deux niveaux de redondance : machine et 
onduleur. Elle combine ainsi deux onduleurs qui alimentent deux stators électriquement 
indépendants (machine dite « double-étoile »). De par la conception de la machine, elle présente 
une redondance intrinsèque, à condition toutefois de configurer l’onduleur de manière à ce que le 
couple résistant ou pulsatoire en court-circuit soit suffisamment atténué pour permettre la 
continuité de fonctionnement sur les trois bras restants, au prix d'une forte pénalité en puissance 
de 50% [9]. 
 
Pour améliorer ce mode de repli et atteindre 5/6 de la puissance nominale, on peut 
imaginer isoler le bras défaillant (parmi les six) et faire fonctionner la machine avec les cinq autres 
bras restants. Cela permettrait ainsi d’augmenter fortement les performances du système 
défaillant. Cette approche nécessite une modification topologique qu'il conviendra d'étudier, de 
comparer et d'adapter au cahier des charges de l'i-BSG (bobinages ouverts dits 6 bornes ou points 
neutres accessibles pour une reconfiguration en diphasé d'un bobinage) [10]. 
 
Ces solutions reposent toutes sur la capacité à isoler le défaut, c'est-à-dire déconnecter 
électriquement le bras d'onduleur défaillant dans son ensemble pour continuer à fonctionner sans 
lui. Une manière de déconnecter ce bras est d’exploiter les propriétés intrinsèques des connexions 
(fils de bonding) des deux puces MOSFET comme un fusible (« lift-off »), d’ouvrir volontairement 
ce fusible par un crowbar externe ou d’employer l'effet « crowbar » naturel en mode de défaut de 
ce bras [11]. 
 
L'usage de plusieurs puces directement câblées en parallèle rend très complexe leur 
déconnexion sélective en situation de défaut individuel. C'est une autre voie de recherche non 
traitée dans ce sujet de thèse. La dissociation des puces sous forme de cellules de commutation en 
parallèle avec inductances de liaison revient à une architecture segmentée de bras d'onduleur 
plus simple et plus sélectif dans l'opération d’isolement. 
 
Pour accéder à un mode secours à puissance nominale, un n+1 ne bras d'onduleur en 
redondance passive doit être ajouté. En plus de la problématique d'isolement du bras défaillant 
décrite précédemment, apparait ici le problème de la connexion de ce bras additionnel. En effet, 
elle doit être réalisée le plus simplement possible pour éviter une défiabilisation, et avec le 
minimum de pertes supplémentaires en mode secours. La référence [11] présente une 
architecture originale et épurée à connexion par diodes exploitant le mode de défaillance en court-
circuit des puces. En l'état, cette solution ne semble pas viable pour l'application i-BSG en raison 
des pertes dans les diodes. Néanmoins celle-ci devra être revisitée et adaptée à la lumière des 
contraintes spécifiques BT / fort-courant, en cherchant à remplacer les diodes par des redresseurs 
synchrones à MOSFET auto-commandés et auto-alimentés en conduction inverse (ex : Smart 
Bypass Diode - Texas Instrument développé pour les panneaux solaires), tel que cela est d'ailleurs 
partiellement pratiqué par VALEO sur des convertisseurs DC/DC pour des fonctions mono-switch 
de sécurité. 
 
Le design d’un convertisseur sécurisé requiert nécessairement une adéquation entre le 




puissance (court-circuit ou circuit-ouvert). Quelques exemples de topologies simples mais 
génériques d’onduleurs à tolérance de panne, adaptées aux domaines d’applications critiques de 
technologies embarquées ou de haute-puissance, sont détaillés ici. L’approche qui suit précise 
l’utilisation de modules de puissance en WB (avec résine ou gel) et en DLB, en fonction du 
comportement en défaillance requis. En outre, pour chaque solution, les auteurs étudient le 
comportement d’interrupteurs actif et passif (AS ou Active Switch, PS ou Passive Switch), les 
éléments auxiliaires, le courant post-défaillance mesuré, la puissance post-défaillance mesurée 
(Ppf) et la puissance fluctuante post-défaillance (P~). 
 
4.3.1 Onduleurs six-phases avec redondance active et 
reconfiguration structurelle 
Historiquement dédiée à la haute-puissance pour réduire le calibre en courant des 
interrupteurs et rendre plus modulaire le système, cette solution est aujourd’hui utilisée dans des 
applications embarquées BT et de puissance intermédiaire, comme c’est le cas dans l’industrie 
automobile (véhicules hybrides et électriques). Les concepteurs démultiplient le nombre de bras 
dans un onduleur (quatre, cinq ou six) afin d’éviter les interruptions de puissance en parallèle 
dans une même cellule de commutation. Cette redondance offre des degrés de liberté 
supplémentaires et une meilleure maîtrise des échanges thermiques, tout en permettant, grâce 
aux propriétés du multi-phasage, de repenser l’onduleur pour créer un système tolérant à la 
panne. 
 
 Topologie d’onduleurs de six à cinq bras 
La première topologie présentée est un onduleur à six bras, alimentant une machine 
hexaphasée avec un déphasage électrique de 60° (Fig. 4-7) ou une machine électrique à double 
enroulement statorique. Lorsqu’une défaillance survient, le bras concerné doit être isolé de la 
source de puissance et la stratégie de contrôle est reconfigurée pour permettre le fonctionnement 
avec les cinq bras restants. Dans ce cas, il existe trois options [13] : 
 
- Pas de reconfiguration, (cf. Fig. 4-7 (a)) : le courant post-défaillance vaut le courant 
nominal : In’= In donc Ppf = 5/6Pn mais une puissance fluctuante est créée P~=1/6 Pn ; 
 
- Pas de reconfiguration, maintien de la puissance moyenne (cf. Fig. 4-7 (b)) : la 
puissance post-défaillance vaut la puissance mesurée Ppf = Pn donc In’= 1,2 In et la 
puissance fluctuante créée est aussi 1,2 fois supérieure ; 
 
- Reconfiguration des déphasages avec maintien de la puissance moyenne, (cf. Fig. 4-7 
(c)) : la puissance post-défaillance vaut la puissance mesurée Ppf = Pn et P~ = 0. La 
théorie des composantes symétriques de Fortescue permet de mettre à jour trois 
possibilités : 
o Cas 1 : |In’|= 1,27 |In| avec le neutre externe connecté au point milieu de l'étoile 
(Fig. 4-7 (a)). Cependant, un courant neutre de |IN| = 2,2 |In| est créé ; 
o Cas 2 : Sans neutre externe |In’|= 1,3 |In| dans la machine hexaphasée (Fig. 4-7 (b)) ; 
o Cas 3 : |In’|= 1,44 |In| sans neutre externe dans une machine double triphasée avec 
point neutre connecté en interne (Fig. 4-7 (c)). 
 
Les cas 2 et 3 sont intéressants car ils s'affranchissent de la présence d'une liaison de 
neutre. La pénalité en courant de phase est de 30% à 44% si la puissance moyenne doit être 
maintenue. 
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Fig. 4-7 Isolation d’un bras défaillant en utilisant l’effet fusible dans un onduleur six-bras alimentant une 
machine hexaphasée 
   
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = 1,27 𝐼 cos(𝜃 − 𝜋 3⁄ ) 
𝐼3′ = 1,27 𝐼 cos(𝜃 − 5𝜋 6⁄ ) 
𝐼4′ = 1,27 𝐼 cos(𝜃 − 𝜋) 
𝐼5′ = 1,27 𝐼 cos(𝜃 + 5𝜋 6⁄ ) 
𝐼6
′ = 1,27 𝐼 cos(𝜃 + 𝜋 3⁄ ) 
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = 1,3𝐼 cos(𝜃 − 24,96°) 
𝐼3′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 − 114°) 
𝐼4′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 + 𝜋) 
𝐼5′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 + 114°) 
𝐼6′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 + 24.96°) 
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = 1,3𝐼 cos(𝜃 − 13°) 
𝐼3′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 − 85,4°) 
𝐼4′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 + 178,5) 
𝐼5′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 + 145,8°) 
𝐼6′ = 1,3 𝐼 cos(𝜃 + 39,4°) 
(a) (b) (c) 
Fig. 4-8 Trois reconfigurations possibles, dans une topologie de six à cinq bras, avec (a) ou sans (b) neutre 
externe dans une machine hexaphasée ou sans neutre externe dans une machine triphasée à double 
enroulement (double-étoile) (c) avec point neutre connecté en interne 
Dans ce cas, le type de mode de défaillance de l’interrupteur requis est le circuit-ouvert. 
Le meilleur choix se porte sur un module de puissance de type WB avec gel silicone, afin de 
bénéficier de l'effet fusible naturel du WB ou par intégration des fusibles à action rapide [11]. Pour 
le WB, la quantité d’énergie et de I²T dissipée par le module de puissance doit être suffisamment 
élevée pour permettre au bonding de fondre au centre (court-circuit « franc ») ou de se décoller 
(surintensité prolongée) tout en restant inférieure à l’énergie d’explosion du module, ce qui 
implique un dimensionnement spécifique du filtre ou un ajout de fusibles en série. Cette première 
topologie utilise le principe de redondance interne structurelle et ne requiert donc pas de modules 
ou de relais de puissance supplémentaires, ce qui en fait son principal avantage. 
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 Topologie d’onduleurs de six à quatre bras 
La seconde topologie est une machine triphasée dont les enroulements ont leurs deux 
bornes accessibles, chacun d’eux étant alimenté par un pont en-H [14][15][16]. Cette solution 
requiert une machine avec inductance de fuite (machine asynchrone) ou une inductance cyclique 
(machine synchrone) suffisamment élevée pour supporter localement le courant de court-circuit 
à l’intérieur d’un des ponts en-H (Fig. 4-9). 
 
A la différence de la stratégie précédente, la première apparition de défaillance pourrait 
être facilement confinée à l’intérieur du pont en-H. Ainsi, les deux interrupteurs supérieurs ou 
inférieurs doivent être à l’état ON. Grâce aux deux enroulements moteur indépendants restants, 
deux degrés de liberté sont disponibles (un seul dans un moteur triphasé classique en étoile ou 
en triangle). En conséquence, quatre stratégies différentes [13] peuvent être appliquées : 
 
- Pas de reconfiguration : le courant post-défaillance vaut le courant nominal |In’|= |In| 
donc Ppf = 2/3Pn mais une puissance fluctuante est créée P~=1/3 Pn (Fig. 4-10 (a)) ; 
 
- Pas de reconfiguration, maintien de la puissance moyenne : le courant post-défaillance 
vaut 1,5 fois le courant nominal |In’|= 3/2 |In| donc Ppf = Pn mais la puissance fluctuante 
augmente P~= 1/2Pn ; 
 
- Reconfiguration des déphasages pour la suppression de la puissance fluctuante : le 
courant post-défaillance vaut le courant nominal |In’|= |In| et la puissance fluctuante 
est annulée P~ = 0 mais la puissance post-défaillance décroît Ppf = 1 √3⁄  Pn (Fig. 4-10 
(b1)) ; 
 
- Reconfiguration des déphasages avec maintien de la puissance moyenne et 
suppression de la puissance fluctuante : la puissance post-défaillance vaut la puissance 
nominale Ppf = Pn et P~ = 0 mais |In’|= √3|In|, ce qui requiert de surdimensionner les 
interrupteurs de puissance avec le même facteur (Fig. 4-10 (b2)). 
 
Les WB enrésinés ou les modules de puissance DLB conviennent parfaitement à ce type de 
topologie où un comportement en court-circuit est recommandé. 
 
  
Fig. 4-9 Triple pont en-H avec machine triphasée à enroulements ouverts 
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(a1) 
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = 𝐼 cos(𝜃 − 2𝜋 3⁄ ) 
𝐼3′ = 𝐼 cos(𝜃 + 2𝜋 3⁄ ) 
 
(a2) 
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = 1,5 𝐼 cos(𝜃 − 2𝜋 3⁄ ) 
𝐼3′ = 1,5 𝐼 cos(𝜃 + 2𝜋 3⁄ ) 
(b1) 
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = 𝐼 cos(𝜃 − 5𝜋 6⁄ ) 
𝐼3′ = 𝐼 cos(𝜃 + 5𝜋 6⁄ ) 
 
(b2) 
𝐼1′ = 0 
𝐼2′ = √3𝐼 cos(𝜃 − 5𝜋 6⁄ ) 
𝐼3′ = √3𝐼 cos(𝜃 + 5𝜋 6⁄ ) 
Fig. 4-10 Quatre stratégies possibles dans une topologie à triple pont en-H : pas de reconfiguration avec iso-
courant (a1), pas de reconfiguration avec Ppf = Pn, annulant la puissance fluctuante avec Ppf = 1⁄√3 Pn (b1) ou 





















 Topologie d’onduleurs de six à trois bras 
La dernière topologie est un onduleur hexaphasé alimentant une machine à double-étoile 
(Y-Y) sans neutre interne (60° de déphasage) [13] ou une machine en star-delta (Y-Δ) sans neutre 
(30° de déphasage). Contrairement à la première topologie, où seul le bras défaillant est 
déconnecté, lorsqu’un défaut apparaît, la moitié de l’étoile doit être court-circuitée afin de 
confiner la première occurrence de défaillance. Si le composant défaillant est situé dans la partie 
haute, la moitié supérieure de l’étoile est court-circuitée via les signaux de commande tandis que 




Fig. 4-11 Machine double-étoile (Y-Y) avec onduleur six-bras 
De cette manière, une étoile est isolée au profit de l’autre, sans créer de puissance 
fluctuante (P~ = 0) due au système électrique triphasé naturellement équilibré mais seule la moitié 
de la puissance nominale est disponible (Ppf = ½ Pn). Cette topologie est l’une des plus utilisées en 
propulsion navale, dans l’industrie minière et plus récemment dans les systèmes embarqués de 
puissance intermédiaire, tels que l’automobile ou l’aéronautique, pour des raisons de degrés 
élevés de fiabilité. Les WB enrésinés ou les DLB restent des choix intéressants. 
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4.3.2 Onduleurs trois-bras avec redondance passive 
Bien que le bras défaillant doive être isolé du bus DC de l’onduleur triphasé, 
d’intéressantes topologies à tolérance de panne existent, dans lesquelles le point neutre est utilisé 
lorsqu’il est disponible. 
 
 Topologie d’onduleurs de trois à deux bras 
La Fig. 4-12 présente une machine triphasée avec un onduleur quatre-bras [17] [18] : trois 
sont connectés aux enroulements et le quatrième est relié au neutre de la machine, soit de manière 
permanente, soit grâce à un interrupteur auxiliaire. Chaque bras est composé de deux transistors 
de puissance et de deux fusibles susceptibles de s’auto-déconnecter de la source de puissance en 
cas de court-circuit de bras. Ici, le quatrième bras doit être bloqué en mode normal, puis démarré 




Fig. 4-12 Redondance de bras en parallèle avec une machine étoile triphasée avec neutre 
A l’instar de la seconde topologie hexaphasée (cf. Fig. 4-9), quatre options sont possibles 
[13] : 
 
- Pas de reconfiguration : le courant post-défaillance vaut le courant nominal In’= In donc 




























- Pas de reconfiguration, avec maintien de la puissance moyenne : le courant post-
défaillance vaut 1,5 fois le courant nominal In’= 3/2In donc Ppf = Pn mais la puissance 
fluctuante augmente P~= 1/2Pn ; 
- Reconfiguration des déphasages pour la suppression de la puissance fluctuante : le 
courant post-défaillance vaut le courant nominal |In’|= |In| et la puissance fluctuante 
est annulée P~ = 0 mais la puissance post-défaillance décroît Ppf = 1 √3⁄  Pn et le courant 
fluctuant du bras vaut |IN| = √3 |In| ; 
 
- Reconfiguration des déphasages pour la suppression de la puissance fluctuante avec 
maintien de la puissance moyenne : la puissance post-défaillance vaut la puissance 
mesurée Ppf = Pn et P~ = 0 mais |In’|= √3|In|, ce qui requiert un grand 
surdimensionnement des interrupteurs de puissance avec le même facteur. 
Cependant, cette solution n’est pas utilisable du fait du courant auxiliaire de bras qui 
est trois fois supérieur au courant nominal |IN| = 3|In|. 
 
 Topologie d’onduleurs trois bras avec bras de secours 
La dernière topologie est une variante de la précédente. Au lieu de connecter un bras 
surdimensionné au point neutre des enroulements, un bras identique est ajouté en parallèle des 
trois autres [11] [15]. En cas de défaillance, le bras impacté doit être isolé du bus DC grâce à deux 























STRATEGIES DE RECONFIGURATION BASEES SUR LE MODE DE DEFAUT "FAIL-TO-SHORT" 
  167 
 
Fig. 4-14 Variante de la stratégie précédente : redondance passive [12] 
Ensuite, le bras additionnel est automatiquement connecté à l’enroulement correspondant 
grâce à deux diodes correctrices en série directement présentes sur les interrupteurs défaillants. 
L’originalité vient de l’utilisation d’un module de puissance ayant un bon comportement en court-
circuit comme le DLB. Le courant circule dans les deux modules de puissance défaillants pendant 
l’opération de post-défaillance donc le DLB est un choix judicieux, de par sa résistance de court-
circuit résiduelle stable et très faible. De plus, pour obtenir une solution intégrée complète, il 
faudrait designer un DLB intégrant les deux diodes. Dans le cas d’un mauvais court-circuit, un 
thyristor en parallèle du bras et en série des deux fusibles peut réaliser le crowbar et permettre 
au courant chargé de circuler dans les deux diodes internes du module de puissance. Une autre 
solution consiste à remplacer les diodes par des thyristors qui commandent le court-circuit de 
bras, ce qui économiserait un semi-conducteur en comparaison de l’idée précédente (la présence 




Fig. 4-15 Redondance d’un bras de secours avec thyristors 
Cette dernière topologie présente l’opportunité d’opérer sous puissance nominale même 
en cas de panne et sans puissance fluctuante [13], à l’exception des pertes supplémentaires de 
puissance introduites par les fusibles, de la résistance résiduelle de court-circuit post-défaillance 



























Une variante de cette topologie est la solution 3+1 entrelacée série représentée en Fig. 
4-13 et Fig. 4-14 ci-dessus pour applications HT (IGBT) ou MT (MOSFET ou GaN) telle que 
présentée en Fig. 4-16 [19]. 
 
NB : Sur la Fig. 4-16, les cadres en pointillés représentent les modules et non pas les cellules de 
commutation. 
 
Celle-ci repose sur l’utilisation de semi-conducteurs volontairement surdimensionnés en 
tension avec un mode de défaillance de type court-circuit idéal et très faiblement ohmique. Ce 
mode de défaut est atteignable en utilisant des modules wire-less tels qu’en produit International 
Rectifier (CoolIR, Cool2IR). Ces modules sont assemblés en « sandwich » cuivre-puce-cuivre (cf. 
Fig. 1-37). Les condensateurs flottants, dimensionnés à la période de découpage, devront toutefois 
avoir une énergie stockée suffisante pour métalliser complétement les zones de défaut et garantir 
une faible ESR de la puce. Grâce à la surveillance en tension des condensateurs flottants connectés 
entre les modules, il est possible de situer la puce défaillante en court-circuit (IGBT ou diode) et 
de reconfigurer les déphasages des autres cellules de 2/4 à 2/3 de manière à optimiser ses 
formes d'ondes. Cette opération aura pour effet de réduire le nombre de niveaux à 4 avec pour 
conséquences une tension transitoire (d’où le surdimensionnement en tension des composants), 
des ondulations de courant plus importantes dans l’inductance mais une puissance en sortie égale 
à la puissance avant défaut. Cette architecture est cependant vulnérable à un défaut de type 
circuit-ouvert de la commande et ne permet donc pas une totale couverture ou prise en charge de 
toutes les configurations de défaut. 
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Le tableau Tab. 4-1 ci-dessous résume les caractéristiques principales de chaque topologie 
décrite précédemment. Cependant, d’autres critères de comparaison pourraient être introduits , 
tels que la perte de puissance dans les fusibles pendant l’opération nominale, la perte de puissance 
dans les diodes pendant l’opération post-défaillance (dans la topologie 3+1 par exemple), le coût 
additionnel, le degré de fiabilité, etc. 
 
Topologie 
Onduleurs six-bras à redondance 
active 
Onduleurs trois-bras à 
redondance passive 
De 6 à 5 
bras 
De 6 à 4 
bras 
De 6 à 3 
bras 
3 + 1 
avec neutre 


































































































(Pfp = Pn et P~ = 0) 
1,27/1,3/1,44 
(a/b/c) √3 
2 √3 1 
* Interrupteurs actifs = interrupteurs de base ; interrupteurs passifs = interrupteurs post-défaillance 





4.4 Essai expérimental sur banc : onduleur six-bras 
alimentant une machine asynchrone à rotor 
bobiné 
4.4.1 Présentation du banc d’expérimentation et de l’onduleur six-
bras 
En parallèle des travaux de thèse, et pour les besoins spécifiques de ce dernier chapitre, 
une plateforme de test a été réalisée par l'équipe technique du groupe Convertisseurs Statiques 
(CS) pour la démonstration de faisabilité et d’endurance de topologies à tolérance de panne. Ce 
travail a aussi été en partie développé par Marius Ohlendorf de l'université Friedrich-Alexander 
Universität Erlangen-Nürnberg (Allemagne), de mai à septembre 2015. La plateforme s’articule 
tout particulièrement autour d’un onduleur six-bras, composés exclusivement du dernier module 
Mitsubishi CT300DJG060 (la version 300A d 
u DJH) embarquant notamment la technologie du DLB. 
 
4.4.2 Descriptif technique résumé 
Le schéma de l'onduleur prototype est donné en Fig. 4-17. Il comprend six bras à modules 
compacts IGBT-diode de type DLB. Le dimensionnement est effectué pour un bus DC de 450V max 
et un courant efficace (RMS) moteur de 70A à une fréquence de découpage MLI de 20kHz. 
 
Les stratégies de reconfiguration suivantes sont envisagées en mode « fail-to-short » d'un 
module : 6/3, 6/4 et 3+1 (cf. section 4.3 précédente). Dans le dernier cas 3+1, un des bras de 
l'onduleur est équipé d'un ensemble dual-fuse et d'une paire de diodes d'aiguillage et couplage à 
un bras secours en parallèle. 
 
La Fig. 4-18 illustre la méthodologie de dimensionnement thermo-fluidique réalisée sous 
COMSOL Multiphysics puis validée en pratique, utilisant les mêmes modules en régime linéaire 
d'auto-échauffement. La géométrie complète, dissipateur-diamètre des drains donnant la masse 
minimale, a ainsi été validée pour un niveau de pertes de 340W par bras (simulation PLECS : 340W 
vs. modèle analytique : 342W). 
 
La Fig. 4-19 montre les éléments constitutifs de l'onduleur : 
- Le dissipateur usiné : 950g ; 
- La carte de pilotage MLI multi-stratégies ; 
- Le PCB de puissance : 4 couches - 2x105µm externes ; 
- Le PCB driver : 2x35µm 
- Le protocole de mesure des inductances parasites : busbar 7nH et maille de 
commutation 3nH. 
 
On retrouve un onduleur trois-phases sur chaque face du dissipateur, dont le développement aura 
demandé 12 mois de travail : 
- Masse totale estimée = 2,8kg (hors fluidique) ; 
- Pmax onduleur = 135kW ; 
- Densité de puissance estimée = 48,2kW.kg-1 (hors fluidique). 
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Fig. 4-17 Schéma de l’onduleur prototype six-bras avec modules de puissance DLB 
 





Fig. 4-19 Présentation en image de la plateforme d'essai et de l'onduleur compact six-bras 
VDC 450V max, IAC max 100A. Fdec = 20kHz. Puissance max 130kW. Refroidissement à eau 
 
Cette plateforme est polyvalente, en cela qu’il est possible de tester toutes les solutions de 
configurations listées précédemment. Elle comprend l'onduleur six-phases complet dont un bras 
peut être déconnecté par fusibles. Les filtres différentiels et de mode commun sont intégrés au 
PCB busbar ou déportés sur les câbles d'alimentation moteur et des cartes auxiliaires de pilotage 
(FPGA-VHDL). La protection repose sur une surveillance des tensions des IGBT (VCEsat) et une 
protection en surintensité à 100A max. La charge est réalisée par les deux enroulements triphasés 
du moteur asynchrone de 4,5kW dans le cas présent. Le moteur est lui-même chargé par une 
machine à courant continu (MCC) à excitation séparée sur plan résistif. Malheureusement, faute 
de temps, seule la solution de symétrisation du défaut, soit six-bras vers trois-bras, a pu être testée 
en cas concret. Une vue schématique du banc complet est décrite sur la figure Fig. 4-20. 
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4.4.3 Première campagne : défaut à faible impédance 
Afin de démontrer la capacité de résistance en cas de défaut d’un module DLB, nous avons 
choisi de monter un module DJH préalablement détruit en conditions maîtrisées, sur la plateforme 
de court-circuit (cf. Chapitre 2). Seulement, avec une résistance de défaut aussi faible 
(Rcc_HS=210µΩ ; Rcc_LS=250µΩ), une mesure de la chute de tension à ses bornes était peu précise. 
Dès lors, nous nous sommes servis du banc de court-circuit (cf. Chapitre 2) pour endommager 
deux modules DJG avec une énergie de claquage intermédiaire : Ec = 56J. Ainsi, le module choisi 
pour effectuer le test d’endurance avait pour résistance de défaut initiale sur la puce HS Rcc=37mΩ 
et sur la puce LS Rcc=280mΩ. Le module défaillant est monté sur l’onduleur de la même manière 
que les 5 autres modules sains sans ajout de fusibles. 
 
Pour figer notre point de fonctionnement, nous avons paramétré notre source de tension 
DC à 330V, la fréquence de modulation à 40Hz. 
 
Après environ 171 heures (par intervalles de 9h) de fonctionnement dans cette 
configuration, nous avons cherché à évaluer l’évolution de la résistance de court-circuit du module 
contraint. Pour ce faire, un enregistrement de la tension aux bornes de la Rcc du module a été 
effectué à intervalles réguliers. 
 
Formes d’ondes initiales Formes d’ondes finales 








Fig. 4-21 Comparaison des formes d'ondes du module DJG HS défaillant en début de campagne et après 171 
heures de fonctionnement 
 
Fig. 4-22 Superposition des signaux de tension mesurée aux bornes du DUT à différents intervalles de temps 
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La première remarque évidente est qu’au terme de cet essai, l’amplitude du signal n’a que 
très légèrement augmenté après les 171 heures passées sur le banc, ce qui atteste de la robustesse 
du mode de défaut des modules DLB. Aussi, la diode en antiparallèle de l’IGBT conduit lorsque le 
courant est négatif, délestant la résistance de court-circuit d’une partie du courant total. On 
retrouve d’ailleurs une chute de tension d’environ -0,6V aux bornes de l’IGBT dans cette phase-là. 
Cette configuration permet de délester la résistance de défaut d’une partie du courant le 
traversant, assurant par là-même une longévité plus importante de ce dernier en cas de panne. 
Bien évidemment, cet avantage ne saurait être observé avec un MOSFET. 
 
Au bout des 171 heures d’endurance, la résistance de défaut mesurée en statique était 
d’environ 70mΩ, soit deux fois plus que la valeur initiale. On suppose donc que le cyclage a 
accéléré le vieillissement de la zone de défaut pour, au final, augmenter sa valeur de résistance. Il 
est néanmoins difficile d’expliquer pourquoi l’amplitude de la tension mesurée a si peu augmenté. 
 
4.4.4 Seconde campagne : défaut à forte impédance 
Dans un second temps, et pour aller encore un peu plus loin dans notre démarche, nous 
avons réalisé le même essai avec la puce LS du même module mais seulement sur 16 heures, faute 
de temps. Cette puce présentait, après sa destruction, une résistance de défaut huit fois supérieure 
à celle de la puce HS, soit environ 280mΩ. Dès les premiers instants qui ont suivi le lancement de 
cette nouvelle campagne, nous avons constaté une possible apparition d’un reformage métallique. 
L’hypothèse s’est révélée exacte suite à la comparaison des formes d’ondes de la tension mesurée 
ci-dessous : 
 
Formes d’ondes initiales Formes d’ondes finales 








Fig. 4-23 Comparaison des formes d'ondes du module DJG LS en début de campagne et après 16 heures de 
cyclage 
NB : La capture de droite a été sauvegardée sur un point de fonctionnement très proche bien que 
légèrement différent (courant d’excitation de la machine à courant continu un peu plus faible), ce 
qui explique le décalage en fréquence et en amplitude de courant. 
 
La deuxième confirmation du reformage est venue de la nouvelle mesure de résistance du 
DUT en statique. En effet, la résistance du court-circuit a diminué d’un facteur trois pour atteindre 
environ 86mΩ. Ce deuxième essai confirme à nouveau que, malgré un défaut initialement 
fortement résistif, le DLB démontre une excellente capacité à « améliorer » son défaut et à 






A travers ce dernier chapitre, nous avons discuté de l’importance de la prise en compte du 
mode de défaut des modules de puissance lors d’un dimensionnement d’onduleur. Sur plusieurs 
topologies à tolérance de panne, nous avons mené cette nouvelle réflexion sur la place du mode 
de défaut en cas de panne avec ajout d’éléments actifs ou passifs selon la configuration post-défaut 
recherchée. Il en ressort que dans certains cas de figure et pour certaines applications, exploiter 
le défaut peut s’avérer plus intéressant économiquement et fonctionnellement que de tout mettre 
en œuvre pour l’isoler. 
 
D’autre part, le mode de défaut du DLB, déjà étudié et éprouvé une première fois 
précédemment dans ce mémoire, s’est à nouveau révélé particulièrement robuste au cours de nos 
campagnes d’endurance sur notre onduleur à tolérance de panne. Ce nouveau type 
d’interconnexion présente logiquement un véritable intérêt pour des applications BT / fort-
courant, comme c’est le cas dans l’industrie automobile. 
 
Par manque de temps, il n’a pas été possible de réaliser d’autres campagnes d’essai sur des 
topologies différentes comme le 3+1 ou encore le 6 vers 4. Malgré cela, il serait intéressant de 
poursuivre et de pouvoir comparer à iso-puissance les différentes solutions théoriques, 
notamment, le mode de défaut type circuit-ouvert que l’on retrouve chez les modules à 
interconnexion filaire. 
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Conclusion générale et perspectives 
 
 
Ces travaux de thèse s’inscrivent comme une brique de plus dans la recherche 
incrémentale dans le domaine de la fiabilité et de la sécurisation d’applications critiques 
embarquées. Dans le domaine des transports par exemple (ferroviaire, aéronautique, etc.), la 
transition électrique qui s’intensifie d’année en année impose de penser, voire de repenser, les 
structures de conversion d’énergie embarquées. La question de la disponibilité, comprise et 
omniprésente dans le spatial, commence seulement à s’imposer dans les autres domaines. 
 
Plutôt que de dédoubler simplement et de manière très coûteuse chaque fonction vitale 
d’un système électrique, notre approche propose, au contraire, de prendre en considération le 
mode de défaillance des composants de puissance et ce, dès la phase de conception de la future 
structure à tolérance de panne. Profitant de l’émergence de nouvelles technologies 
d’interconnexion dans les modules de puissance telles que le DLB, nous avons choisi de mettre 
notre philosophie à l’épreuve en prenant comme référence le très éprouvé WB. 
 
Le premier chapitre rappelant l’évolution des différentes briques technologiques des 
modules de puissance, nous avons mis en avant les notions de fiabilité de certains assemblages 
pouvant se prêter à un mode de défaut type court-circuit. Si le mode de défaut fait partie des 
données d'entrée lors de la conception d’un module de puissance, il est alors possible de faire en 
sorte de l’obtenir au regard des études préexistantes. C’est d’ailleurs grâce aux résultats 
disponibles dans la littérature que nous avons émis l’hypothèse que le DLB pourrait être le 
candidat idéal pour le « fail-to-short ». Les chapitres suivants l’auront confirmé par la suite. 
 
En effet, le second chapitre illustre bel et bien cette tendance au « fail-to-short » du DLB, 
mais pas seulement. Le WB, connu pour son effet fusible avec du gel de silicone, n’a pas réagi de 
la même manière dans le cas d’une encapsulation avec résine époxy. Ce mode de défaut 
intermédiaire de type court-circuit fortement impédant n’a cependant pas résisté aux essais 
d’endurance, comparé au DLB. Ce dernier, bénéficiant d’un apport de matière non négligeable 
grâce à sa brasure épaisse entre la puce et le clip, est le siège quasi-systématique du phénomène 
de reformage métallique, à l’inverse du WB. Ainsi, nous sommes parvenus à des mesures de 
résistances de défaut près de dix fois inférieures à celles mesurées pour le WB, pour la même taille 
de puces et à même énergie de destruction. Ces mécanismes d'endommagement et de défaillance 
ont été mis en lumière grâce au travail du CNES-THALES Lab de Toulouse, usant de nouvelles 
technologies de détection de défaut non-intrusive comme le Lock-In Thermography. 
 
Dans le troisième chapitre, les campagnes de caractérisation en résistance et impédance 
thermiques des deux designs nous ont poussés à mettre au point une nouvelle méthode 
d’échauffement de la puce en régime linéaire. Couplé à un aiguilleur de puissance, ce procédé nous 
a permis de nous affranchir d’une source fort-courant et des contraintes que cela entraîne (câbles 
de grosse section, saturation des inductances de filtrage, risque de fonte des matériaux isolants, 
etc.). Il s’est avéré qu’après les premières observations, les résistances thermiques des deux 
composants étaient équivalentes (~0,13°C/W). Le « reverse engineering » opéré par le CNES-
THALES Lab a montré que l’assemblage est rigoureusement le même entre la puce et la semelle 
thermique du module, ce qui explique ces résultats. Dans un second temps, les relevés effectués 
par rapport aux impédances thermiques donnaient l’avantage au WB, ce qui n’a pas manqué de 
nous surprendre. En plus de l’effet diffuseur thermique du DLB, c’est l’une des raisons qui a motivé 
la modélisation et la simulation de ces deux assemblages sous COMSOL Multiphysics. Les 
grandeurs nécessaires au recalage ainsi mesurées, nous avons cherché à les comparer dans 
plusieurs domaines : la thermique et l’électrothermique pour confirmer ou infirmer les résultats 
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expérimentaux puis comparer les résistances de maille, et l’électromagnétique pour évaluer le 
gain potentiel apporté par le DLB. 
 
Par la suite, une campagne de caractérisation thermique (Rth/Zth) des deux designs WB et 
DLB a été réalisée sur la base d'un banc développé à cet effet. Une méthode de dissipation en 
régime linéaire a été proposée pour s'affranchir d'une source fort-courant. Nous avons modélisé 
et simulé sous COMSOL Multiphysics les deux assemblages pour pouvoir les comparer en termes 
de résistance et d’impédance thermiques, de résistance et d’inductance électriques. L'effet 
diffuseur thermique du DLB a ainsi été étudié. Les résistances thermiques sont quasi-identiques 
(~0,13°C.W-1) alors que, fait surprenant, le WB fait mieux que le DLB en termes d’impédance 
thermique, avec un écart maximum d’environ 20% à 0,1s. De plus, la géométrie particulière du 
DLB nous a permis d’explorer un nouveau design intégrant des constrictions fusibles. Cela offre 
au DLB un mode de défaillance optionnel de type circuit-ouvert, pour des besoins de sécurité 
ultime dernier secours ou pour répondre à un standard de sécurité. Combiné à ses propriétés 
fonctionnelles intéressantes, un tel design pourrait être très prometteur et polyvalent. 
 
Dans l’ultime chapitre, après avoir listé quelques structures d’onduleurs à tolérance de 
panne tirant parti du mode de défaillance en court-circuit du DLB, notre choix s'est porté sur un 
système d'onduleur tandem double-triphasé pour machine à double enroulement ou de type 
double-étoile. Un banc d’expérimentation complet a été conçu et réalisé au LAPLACE, basé sur 
l’emploi de DLB. Un des modules de ce banc a été rendu volontairement défaillant dans le cadre 
d’une stratégie de reconfiguration six-bras vers trois-bras avec symétrisation du défaut. Ces 
quelques essais d’endurance ont prouvé la continuité fonctionnelle de la structure après une 
reconfiguration adaptée de la topologie initiale, grâce au mode « fail-to-short » du DLB. 
 
La période de thèse s’achevant, il reste cependant des pistes à exploiter et d’autres à 
explorer. La plateforme onduleur six-bras permet de mettre en œuvre plusieurs autres topologies 
à tolérance de panne, comme le 6 vers 4 avec enroulements statoriques ouverts ou encore le 3+1 
avec neutre connecté. Ainsi, il est possible de les tester dans les conditions réelles avec le module 
de puissance possédant le bon mode de défaillance. Pour être encore plus représentatif de 
l’application finale, il serait nécessaire d’intégrer à la plateforme, non pas une machine 
asynchrone comme c’est le cas, mais le moteur dédié à double-étoile développé par VALEO. 
Néanmoins, le laboratoire a des contraintes que les industriels n’ont pas quand il s’agit d’essais en 
endurance : la surveillance permanente n’est pas possible et cela nécessite d’interrompre les 
essais quotidiennement. 
 
Toujours dans l’optique de caractériser le mode de défaut des modules de puissance, celui 
des modules à bumps brasés ou frittés sur DBC sandwich, toujours en élaboration, pourrait se 
révéler très intéressant. De par son design intégrant des billes de cuivre d'un côté, des joints de 
brasure épais de l'autre, et par son contact pressé, les éléments pour garantir un mode « fail-to-
short » prometteur sont là. La nature et la tenue en température de l'encapsulant jouent un rôle 
essentiel sur l'endurance du mode de défaillance. Par ailleurs, à l’issue de ces travaux, nous nous 
sommes rendu compte qu’il existe peu de résultats sur les autres modes de défaut à caractériser, 
non pas en surcourant mais plutôt en surtension (avalanche). De la même manière, on ne dispose 
que peu d’informations au sujet du comportement post-défaillant des puces SiC, si ce n’est que ces 
puces ont tendance à se casser plutôt que de fondre. 
 
Aussi, le travail de longue haleine synthétisé au Chapitre 3 nous a donné l’idée de mettre 
en place un protocole de simulation de modules de puissance de manière complètement relative. 
Cela sous-entend de revenir à des géométries élémentaires dans la mesure du possible, sans pour 
autant compromettre la réalité du design et de ne modifier, par exemple, que l’interconnexion, la 
taille des puces ou l’épaisseur de brasure, etc. Ceci afin de réaliser toutes sortes d’études 
comparatives tout en limitant les biais qui peuvent apparaître à vouloir modéliser au plus près de 
la réalité. 
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Pour terminer, une autre piste qui nous a paru pertinente à étudier est l’emploi des 
Pyroswitch (switch pyrotechnique) pour des applications critiques BT / forte-puissance, comme 
l’hybridation automobile en compte toujours de plus en plus. Ce composant pourrait être soit 
ajouté dans l’onduleur de puissance au niveau des busbars en tant que système d’isolation du bras 
défaillant, soit directement intégré au sein même d’un module de puissance type DLB dans le 
cadre d’un nouveau design dédié. Cette dernière possibilité permettrait d’obtenir in fine, un 
module de puissance polyvalent doté d’un mode de défaillance optionnel, palliant toute 
éventualité au même titre qu’un DLB avec constrictions fusibles. Cette piste ouvre le champ des 
possibles quant à la « passive-safety », grâce notamment à l’intégration future de micro-
Pyroswitch commandés normally OFF/ON ou non-commandés normally ON/OFF à la manière des 
disjoncteurs. 
  






















Annexe A : Compléments à la modélisation des 
modules DLB et WB en 3D 
SIMULATIONS ELECTROMAGNETIQUES : COMPARAISON DES 
RESISTANCES ET INDUCTANCES PARASITES 
 
 
Au même titre que la résistance électrique, l’inductance de la maille de commutation est 
un paramètre essentiel à prendre en compte et à minimiser afin d’atteindre des performances en 
dynamique électrique les plus rapides possibles avec des surtensions acceptables. Nous avons 
donc chercher à évaluer l’inductance propre des deux interconnexions par la simulation. 
 
Ces simulations demandant une puissance de calcul bien supérieure aux précédentes, il 
n’était pas possible de mailler ne serait-ce que la moitié d’un module de puissance et donc une 
maille de commutation en entier. Pour contourner cette difficulté, nous avons pris le parti de 
simuler dans le domaine fréquentiel. De cette manière, à haute fréquence (fsimu = 1MHz), les lignes 
de courant se plaquant sur les frontières internes grâce à l’effet de peau, il n’est plus nécessaire 
de mailler en volume, un maillage des frontières des domaines est suffisant avec une résolution 
analytique. Une différence de potentiel uniforme entre deux frontières métalliques est appliquée 
via la commande « port réduit » de COMSOL Multiphysics, afin de générer un courant et donc un 








Fig. A-1 Modèle électromagnétique 3D des WB utilisant le port-réduit 
ANNEXE A 
 
  187 






Fig. A-2 Modèle électromagnétique 3D du DLB utilisant le port-réduit 
Après simulation des deux géométries, voici les résultats obtenus ci-dessous : 
 




Fig. A-3 Synthèse des résultats des simulations électromagnétiques en WB 
L = 14,9 nH  et  R = 2 mΩ @  1 MHz    
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Fig. A-4 Synthèse des résultats des simulations électromagnétiques en DLB 
De manière tout à fait relative, on note que le DLB est moins résistif que le WB de 25% 
alors que, et c’est pour le moins étonnant, la simulation évalue l’inductance parasite du DLB à 2,7 
fois celle du WB. 
 
Dans la littérature [1] - [3], connaissant l’inductance propre d’un conducteur, l’inductance 
équivalente d’une nappe de fils de bonding peut se calculer selon la formule suivante, si et 







- LWB : l’inductance propre d’un fil de bonding ; 
- N : le nombre de fils de bonding en parallèle ; 
- Léqu : l’inductance équivalente de la nappe de bondings. 
 
Cette formulation est valable dans un domaine de fréquences inférieures à 6GHz, ce qui est vérifié 
par nos paramètres de simulation. 
  
L = 40,3 nH  et  R = 1,6 mΩ @  1 MHz    
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Des travaux menés par Z. Dou lors de son post-doctorat au laboratoire LAPLACE, ont 
permis de dresser le graphique ci-dessous grâce à des simulations COMSOL Multiphysics de fils 
de bonding en arc de cercle : 
 
 
Fig. A-5 Modèle réalisé sous COMSOL Multiphysics (exemple de 3 WB en parallèle) 
 
Fig. A-6 Inductance linéique en fonction de la distance inter-WB pour différents diamètres normalisé (Ø=10, 
20 et 30mils) 
Dans notre cas, le diamètre des fils est de 10mils soit 250µm et la distance qui les sépare 
est d’environ 815µm, ce qui donne un rapport distance/rayon de 6,5. Si l’on se réfère à la Fig. A-6, 
pour deux fils en parallèle de longueur 6,28mm et de section 10mils, on obtient une inductance 
totale d’environ 2,8nH alors qu’un fil seul a une inductance de 4,35nH, soit un facteur 1,55. On en 
déduit une minoration d’environ 30% si on se fie à l’équation Eq. A-1. Avec une distance inter-fil 
de 815µm, on constate finalement que les WB de notre module de puissance sont moyennement 
couplés électromagnétiquement. Ainsi, l’équation Eq. A-1 nous permet seulement d’estimer 
l’inductance minimale équivalente à l’ensemble des fils de bonding (N = 20). 
 
Toujours selon les simulations de Z. Dou, l’inductance d’un fil de bonding de 10mils et de 
longueur 6,28mm a une inductance de 4,35nH, ce qui donne 7nH.cm-1. Appliqué à notre géométrie, 












































d_distance entre les 2 WBs [mm]
1 WB avec ø 10mils L=4.35nH
1 WB avec ø 20mils L=3.4nH
1 WB avec ø 30mils L=2.75nH
2 WB en // avec ø 10mils
2 WB en // avec ø 20mils
2 WB en // avec ø 30mils
2rw 4rw 6rw 8rw 10rw 12rw 14rw 16rw 18rw 20rw
2rw 4rw 6rw 8rw 10rw 12rw 14rw
2rw 4rw 6rw 8rw 10rw 12rw 14rw 16rw 18rw
l -- longueur de fil WB = 2πa /2=6.28 mm
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représente notre borne maximum d’inductance équivalente de la nappe (fils couplés). En 
appliquant l’équation Eq. A-1 (fils découplés), l’inductance minimale de la nappe de fils de bonding 
équivaudrait à : 𝐿é𝑞𝑢 = 21 20  =  1,05𝑛𝐻. Au final, l’inductance équivalente de notre géométrie 
devrait se trouver entre : 1,05𝑛𝐻 <  𝐿é𝑞𝑢 < 21𝑛𝐻, ce qui est bel et bien le cas dans notre 
simulation. 
 
Quant au DLB, si on l’assimile à un gros ruban, la formulation suivante [4] peut 
s’appliquer : 
𝐿𝑟𝑖𝑏𝑏𝑜𝑛 = 0.2𝑙 [ln (
2𝑙
𝑇 +𝑊






- l : la longueur du ruban ; 
- T : l’épaisseur du ruban ; 
- W : la largeur du ruban. 
 
L’application numérique nous donne : LDLB = 28,3nH contre 40,3nH en simulation, ce qui 
montre la cohérence de nos résultats dans leur ordre de grandeur et ce qui confirme que le DLB 
est plus inductif que le WB dans l’air. 
 
Il faut toutefois prendre ces résultats avec du recul, étant donné que ces deux 
interconnexions ont été simulées dans l’air et non pas dans leur maille de commutation complète. 
En effet, le retour électrique via le dissipateur de cuivre sur laquelle est brasée l’IGBT apporterait 
un effet busbar diminuant drastiquement l’inductance de connexion tout en diminuant le couplage 
commande/puissance par rapport au cas avec des fils de bonding. Cette étape avait été envisagée 
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